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1. Antenas de Bocinas Conicas Corrugadas
Resumen
En la era actual de la tecnologa en la que nos encontramos se han ex-
perimentado una innidad de avances. En concreto el interes por las comu-
nicaciones por satelite y los, cada vez mas exigentes, terminales moviles han
provocado que se inicie lneas de investigacion en el campo de las telecomuni-
caciones.
En concreto el estudio de las Antenas de Bocina utilizadas como alimentadores
en sistemas de satelite han generado gran interes por la comunidad academica
y empresarial.
En este Proyecto Fin de Carrera se realiza el estudio del Metodo de Anali-
sis Modal, metodo por el cual podemos realizar el estudio del comportamiento
de los campos en recintos cerrados y con discontinuidades. El tipo de discon-
tinuidades que se estudia son geometras cilndricas en las que se practica un
incremento abrupto en el radio de salida.
El estudio para el caso inverso, es decir geometras cilndricas con radios de
salida menores, tambien lo abordamos, es por esto que es posible la formacion
de corrugaciones.
El proyecto es una continuacion de otro anterior que se centra en la optimiza-
cion de bocinas conicas lisas. Aunque el metodo se puede aplicar a cualquier
tipo de geometra en este proyecto lo aplicaremos solo a geometras cilndricas
dado que dise~naremos un alimentador de bocina cilndrica con paredes corru-
gadas.
Para el estudio y la implementacion de las distintas formulaciones matematicas
haremos uso de la herramienta de calculo MatLab, es as que podremos gene-
rar resultados como el diagrama de radiacion de la antena dise~nada. Dichos
resultados seran contrastados con otro programa de analisis comercial.
Se observara que nalmente el metodo del analisis modal es una herramienta
de calculo robusta y consistente, que nos permite ahorrar tiempos de calculo y
nos presenta resultados similares a otras herramientas comerciales de analisis
electromagnetico.
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1. Corrugated Conical Horn Antenna
Abstrac
Technologies sector has made great progress . Specically, in the area of
the satellite communications and mobile communications . These have begun
investigation lines in telecommunication areas. Particularly, the study about
horn antennas use how feeders in satellite communications have generated high
interest at University community and the space companies.
The Final Project study is focused in the Method of Modal Analysis, this
method allows to study the performance of Electromagnetic elds in closed
places with discontinuities.
This Project continues other project, where studied the optimization for smooth-
wall conical horns. In this work we will use this study for implemented a an-
tenna cylindrical corrugated.
For the study and implementation of special mathematical equations is ne-
cessary to use a calculus mathematical tool like MatLab, this software allows
to draw the radiation pattern for antennas design. It should be emphasized
that all results will be compare with others commercial softwares for Electro-
magnetic studies.
Finally, we take a look at the method of modal analysis is a robust and consis-
tent mathematical tool that save simulation time and show us similar results
to other commercial softwares.
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Introduccion
En el avance tecnologico exponencial que hemos experimentado hasta la ac-
tualidad y que se ha visto reejado en los dispositivos terminales cada vez mas
exigentes en cuanto al ancho de banda, velocidad de procesamiento y transmi-
sion de informacion, ha exigido que los sistemas de comunicacion requieran de
capacidades cada vez mayores y con ello la implantacion de antenas de muy
alto rendimiento: lobulos laterales mnimos, niveles de polarizacion cruzada en
el patron de radiacion reducidos, a la vez que el tama~no de la antena sea lo
mas compacta posible.
En cuanto a los niveles de polarizacion cruzada bajos, esta caracterstica es
inherente a la tecnologa de antenas de bocina corrugadas. Este parametro ha
sido convenientemente mejorado durante las ultimas decadas con el uso de ali-
mentadores de paredes corrugadas.
El nivel de lobulos laterales en alimentadores con paredes corrugadas 1es de
especial interes y apenas se han realizado mejoras. Probablemente porque la
mejora en el nivel de lobulos laterales no han sido realmente necesarias hasta
ahora. La increble cantidad de nuevos sistemas de comunicacion que inter-
actuan entre ellos ha hecho necesario reducir las interferencias mutuas a traves
de dichos lobulos.
Por otro lado el proceso de fabricacion de este tipo de antenas se ha mejo-
rado durante los ultimos a~nos debido al uso masivo de fresadoras controladas
con tecnologa informatica. Considerando que las dimenciones de las paredes
con corrugaciones en las que nos movemos son de dimensiones de ondas mi-
limetricas y submiliametricas se hace necesario el uso de electroconformadores
de alta precision. Esto a~nade el perjuicio del encarecimiento de esta tecnica.
Sin embargo, la reduccion del tama~no de las antenas corrugadas es una gran
ventaja, en donde el tama~no y el peso son variables sensibles a considerar,
como por ejemplo, en sistemas de satelite.
Unas de las aplicaciones mas comunes de las antenas de bocinas corrugadas
es que se utilizan como alimentadores de parabolas de haz concentrado. Es
1Si consideramos a la Antena corrugada como un alimentador que ilumina un reector.
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as que su uso se ha restringido casi exclusivamente al mercado de los satelites.
Por ello en los ultimos a~nos se ha realizado una investigacion en todo el mundo
centrado en la optimizacion de las antenas de bocina corrugadas. Se han di-
se~nado programas de optimizacion avanzadas haciendo uso de computadoras
con velocidad de procesamiento cada vez mas rapidos.
Por todas estas caractersticas asociadas a las antenas de bocinas corruga-
das y los avances que se estan realizando nos hemos decantado por dar luz a
este Proyecto Fin de Carrera.
Objetivos
El proyecto se fundamenta en el estudio del Metodo de Analisis Modal, el
mismo que nos permite el tratamiento de los campos, existentes en un cambio
de simetra o discontinuidad en el interior de una gua de ondas, como una
suma innita de campos pertenecientes a los distintos modos propios de una
Gua.
El primer objetivo es el estudio en profundidad del Metodo de Analisis Mo-
dal, solo con su comprencion podremos ver si es posible la aplicacion de este
estudio al dise~no de corrugaciones a partir de ah dar el salto a la creacion de
estructuras mas complejas.
La idea fundamental es lograr una matriz de dispersion en la que se consideran
todos los modos entrantes y los posibles modos salientes (acoplados y reeja-
dos) en una discontinuidad.
Como segundo objetivo es la simulacion de una estructura (Alimentador o An-
tena de bocina corrugada) con la interaccion del programa MatLab y CST.
La nalidad es comprobar la simulitud de los resultados. En este sentido es-
tudiaremos la posibilidad de utilizar las herramientas matematicas utilizadas
en el dise~no de antenas lisas y aplicarlas en el estudio de Antenas con paredes
corrugadas. Siendo este el primer paso hacia una innidad de aplicaciones que
se podra dar en el estudio de las Antenas Corrugadas.
Figura 1: Corte transversal de una bocina corrugada.
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Organizacion.
Como cabe esperar no se puede realizar un estudio electromagnetico en
recintos cerrados (o abiertos) sin referirnos a las ecuaciones de Maxwell y las
soluciones de onda para la ecuacion que describe la propagacion de ondas elec-
tromagneticas. Es por ello que en el primer captulo hacemos una revision a
dichas ecuaciones.
En el segundo captulo nos centramos en la teora de modos, en ella se analiza
y clasisca los distintos modos que se propagan en el interior de una gua de
onda cilndrica circular y sus soluciones. El desarrollo se realizara en funcion
de las coordenadas cilndricas adaptadas a nuestras condiciones geometricas
de trabajo.
En el tercer captulo detallamos el desarrollo matematico del Metodo de Adap-
tacion Modal. Una descripcion precisa de los campos electricos y magneticos
internos de una gua es esencial para obtener los coecientes de reexion y
transmision de una antena con la gua que la alimenta y en la interface con
el aire. El Metodo de Adaptacion Modal centrado en el estudio de la propa-
gacion de modos en una gua de ondas proporciona una descripcion exacta de
los campos internos de una bocina. A partir de los campos transversales en la
apertura de la antena se pueden determinar los campos radiados.
La tecnica de Adaptacion modal reemplaza el perl real de una gua abocinada
con un serie de secciones de gua de ondas en las que se va variando lentamente
el area de la seccion transversal, formando corrugaciones hasta llegar a formar
una estructura abocinada llamada Alimentador o Antena en de Bocina Corru-
gada.
La tecnica demuestra con exactitud como los campos electricos y magneticos
varan en el interior de la gua formando reexiones y transmisiones de los
modos, caracterstica propia de la antena.
A continuacion en un cuarto captulo presentamos algunos resultados del meto-
do comparados con los resultados generados por el programa de Analisis Elec-
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tromagnetico comercial CST Microwave Studio 2
CST suite estudio es un software de simulacion electromagnetica que utiliza
tecnicas de integracion de elementos nitos (FIT) para realizar simulaciones
Electromagneticas. CST se compone de varios modulos, entre ellos el modulo
de simulacion en 3D de dispositivos de alta frecuencia el utilizado para este
proyecto.
2CST Microwave Studio (CST MWS). Es una herramienta especializada para la simula-
cion de componentes electromagneticos de alta frecuencia.
Captulo 1
Teora de Campos
1.1. Ecuaciones de Maxwell
En el desarrollo de este trabajo vamos a suponer: que el interior de las
guas no estan rellenas de material dielectrico alguno y que por tanto seran
zonas libres de cargas y corrientes, que las relaciones ~D=" ~E y ~B= ~H, que los
conductores son perfectos y que no existen fuentes de campo en la region de
propagacion, con lo que las ecuacioones de Maxwell para el espacio vaco con
las que vamos a trabajar son:
r  ~E = 0 (1.1)
r  ~B = 0 (1.2)
r ~E =  j! ~H (1.3)
r ~H = j!" ~E (1.4)
Con las consideraciones establecidas podemos realizar el desarrollo de las so-
luciones de las ecuaciones de Maxwell para la propagacion de los campos en el
interior de una gua cilndrica. Este tipo de desarrollos esta a disposicion de la
comunidad academica en una innidad de publicaciones y estudios realizados
con anterioridad, por ello aqu presentamos las expresiones recogidas en [1],
solo que para nuestro interes las representamos en el sistema de coordenadas
cillindricas.
1
2Desarrollando 1.3 en 1.4
rr ~H = !2" ~H (1.5)
rr ~E = !2"~E (1.6)
El Laplaciano se denie como:
r2F = r(r  F ) rr F (1.7)
Si aplicamos 1.7 a 1.5 y 1.6 obtenemos1:
r2 ~E + !2"~E = 0 (1.8)
r2 ~H + !2" ~H = 0 (1.9)
Que es la ecuacion vectorial de onda homogenea armonica en el tiempo para
el espacio vaco.
Ahora bien, si desarrollamos el Laplaciano en el sistema circular cilndrico
obtenemos la expresion:
r2F  @
@


@F
@

+
@2F
2@2
+
@2F
@z2
(1.10)
En donde F  E  H .
Podemos poner la funcion F dependiente de las variables espaciales
F (; ; z )  R()	()Z (z ) (1.11)
Por lo que tenemos una funcion que podemos trabajar con ella mediante va-
riables separadas.
Sustituyendo 1.11 en 1.10
	()Z (z )
@
@


@
@
R()

+R()Z (z )
@2
2@2
	()+	()R()
@2
@z2
Z (z ) = !2"R()	()Z (z )
(1.12)
1Hemos aplicado la condicion de campos irrotacionales y solenoides, pues los campos
electromagneticos lo son.
3El primer termino de la izquierda nos queda:
	()Z (z )
@
@
(
@
@
R()) = 	()Z (z )
1


R0() + R00()

El segundo:
R()Z (z )
1
2
@2
@2
	() = R()Z (z )
1
2
	00()
Antes de continuar el termino que depende de la variable espacial Z , se dene
como:
Z (z ) = e j!tz (1.13)
Entonces podemos expresar el tercer termino como:
	()R()
@2
@z2
Z (z ) = 2	()R()Z (z )
Por lo que nos indica que
@2
@z2
= 2. As mismo, el signo  denota la carac-
terstica de onda que se propaga en sentido positivo y negativo paralelo al eje
axial de propagacion z , asi mismo queda de maniesto la dependencia de la
expresion con la variable temporal t.
Al considerar el eje Z como el eje del sistema, y dado que la gua es homogenea
a lo largo de dicha direccion, entonces, las ondas dependeran en Z a traves de
los factores de fase y de amortiguamiento, que podra representar la atenuecion
progresiva. Por tanto esta dependencia se representa con  =  + j, y como
ya mencionamos anteriormente consideramos  = 0.
Si agrupamos los tres terminos desarrollados obtenemos:
	()Z (z )
1

R0()+	()Z (z )R00()+R()Z (z )
1
2
	00()+

2+!2"

	()R()Z (z ) = 0
(1.14)
Si multiplicamos ambos miembros por
2
R()	()Z (z )
)
4Simplicamos a:
2
R00()
R()
+ 
R0()
R()
+ 2

2 + !2"

+
	00()
	()
= 0 (1.15)
Pasando el ultimo termino a traves de la igualdad
2
R00()
R()
+ 
R0()
R()
+ 2

2 + !2"

=  	
00()
	()
(1.16)
Ahora podemos igualar, de forma separada, a un valor nulo:
2
R00()
R()
+ 
R0()
R()
+ 2

2 + !2"

= 0 (1.17)
 	
00()
	()
= 0 (1.18)
Esta ultima ecuacion (1.18), por su caracterstica angular, ha de tener simetra
de revolucion alrededor del eje axial, por tanto si:
	00()
	()
=  m2
Entonces m ha de ser entero para que en los perodos de m a m + 2, 	()
tenga el mismo valor2, es decir 	() = 	(+ 2)
Volviendo a reorganizar la ecuacion homogenea y multiplicando por:
R()
2
Tenemos:
2
R00()
R()
+ 
R0()
R()
+ 2

2 + !2"

= m2 (1.19)
R00() +
1

R0() +
 
2 + !2"

 

m

2!
R() = 0 (1.20)
2En este trabajo solo trabajaremos con valores enteros de m
5Agrupando 3
2 + !2" = K 2c
Llegamos a una expresion conocida
R00() +
1

R0() +K 2c
 
1 

m
Kc
2!
R() = 0 (1.21)
Esta expresion es una ecuacion diferencial de Bessel, Esta es la ecuacion para
las funciones cilndricas de orden m en la variable Kc, en donde el conjunto
de soluciones linealmente independientes para una region limitada por paredes
cilndricas conductoras, estan formadas por las funciones de Bessel de prime-
ra especie, Jm(Kc) y Neumann o de Bessel de segunda especie Ym(Kc). El
desarrollo de la solucion general a esta ecuacion, al igual que su desarrollo
esta recogida en una gran variedad de bibliografa especializada sobre pro-
pagacion de campos electromagneticos en recintos cerrados. En este proyecto
unicamente presentamos la solucion propuesta. Recordando que:
F (; ; z )  R()	()Z (z )
Entonces4
F (; ; z ) =

AJm(Kc) + BYm(Kc)

Dsin(m) + E cos(m)

ez

(1.22)
Ahora bien, si obviamos la funcion en Z nos quedamos con una expresion mas
simplicada.
F (; ) =

AJm(Kc) + BYm(Kc)

Dcos(m) + E sin(m)

(1.23)
3El termino K 2c , el numero de onda de corte, este termino es de gran relevancia y podemos
adelantar que adopta valores reales o imaginarios. En funcion de estos valores se producira la
propagacion o no en el interior de la gua, mas tarde detallaremos los aspectos relevantes de
este termino.
4Se ha omitido la dependencia temporal para facilitar al interpretacion de la expresion.
61.2. Propagacion Electromagnetica en una Gua
de ondas Generica
Si consideramos una gua de ondas como una regione limitada por pare-
des conductoras paralelas a la direccion de propagacion, de seccion transversal
uniforme5 y de un solo conductor, estaremos en el caso de una gua cilndrica
hueca, por tanto a los sistemas de guiado de ondas con dos o mas conductores
y con las mismas caractersticas que las primeras, seran denidas como lneas
de transmision. Para ser mas estrictos con estas ultimas, las llamaremos gua
de ondas coaxiales.
Para el estudio de la propagacion de ondas en el interior de los sistemas men-
cionados vamos a representar las ecuaciones de Maxwell en la forma armonica
compleja en el tiempo.
Empezamos con las expresiones de los campos:
E(; ; z ; t) = RealfE(; )  ej!tzg
H(; ; z ; t) = RealfH(; )  ej!tzg
Para la ecuacion de onda.
rE(; )ej!tz =  j!H(; )  ej!tz
rH(; )ej!tz = j!"E(; )  ej!tz
Presentamos el Laplaciano modicado como:
r2t = r2  
@2
@z2
5En este trabajo se considera las paredes perfectamente conductoras, es decir que no se
consideran las perdidas en las mismas
7Recordando que
@2
@z2
= 2. Presentamos las expresiones escalares de los campos
en forma matricial:
rE(; ) =
0BBB@
u

u
uz

@
@
@
@

H (; ) H (; ) Hz (; )
1CCCA =  j!H(; )
Si desarrollamos el rotacional e igualamos los terminos escalares, tanto para las
componentes del campo electrico como el magnetico, llegaremos a las siguientes
ecuaciones, en donde se ha mantenido la dependencia de las expresiones con
el tiempo.
(
1

@
@
Ez (; ) E (; )
)
ej!tz =  j!H (; )ej!tz (1.24)
(
 E (; ) 
@
@
Ez (; )
)
ej!tz =  j!H (; )ej!tz (1.25)(
1

@
@
E (; ) 
1

@
@
E (; )
)
ej!tz =  j!Hz (; )ej!tz (1.26)(
1

@
@
Hz (; ) H (; )
)
ej!tz = j!"E (; )ej!tz (1.27)(
 H (; ) 
@
@
Hz (; )
)
ej!tz = j!"E (; )ej!tz (1.28)(
1

@
@
H (; ) 
1

@
@
E (; )
)
ej!tz = j!"Ez (; )ej!tz (1.29)
Si analizamos en profundidad este sistema de ecuaciones encontramos que po-
demos expresar las componentes transversales de los campos en funcion de las
derivadas parciales de las componentes longitudinales. Es as que manipula-
mos estas expresiones para encontrar el siguiente sistema de ecuaciones (se ha
omitido los exponenciales para una mejor interpretacion).
De las expresiones 1.25 y 1.27
E (; ) =
1
2 + !2"
n
  j!

@
@
Hz (; ) + 
@
@
Ez (; )
o
(1.30)
8De las expresiones 1.28 y 1.24
E (; ) =
1
2 + !2"
n
j!
@
@
Hz (; ) +


@
@
Ez (; )
o
(1.31)
De las expresiones 1.24 y 1.28
H (; ) =
1
2 + !2"
nj!"

@
@
Ez (; ) + 
@
@
Hz (; )
o
(1.32)
Finalmente de 1.25 y 1.27
H (; ) =
1
2 + !2"
n

@
@
Hz (; )  j!"
@
@
Ez (; )
o
(1.33)
Estas ecuaciones nos permiten encontrar las componentes de los campos trans-
versales en una gua de ondas cilndrica siempre que se conozcan las compo-
nentes longitudinales, o al menos una de ellas.
Tambien constituyen una base para la descripicion de los campos en clases
o Modos propagantes, existentes en el interior de la gua.
En cuanto a la solucion propuesta en 1.23, su estructura variara segun el tipo
de gua (cilndrica, coaxial), y de sus respectivas condiciones de contorno.
1.3. Teora de Modos
A continuacion vamos a clasicar los campos en funcion de la componente
longitudinal que se encuentre presente y de la estructura basica de la gua en
la que se produce la propagacion.
Si centramos nuestra atencion en las expresiones: 1.30, 1.31, 1.32 y 1.33 po-
demos observar que solo sera necesario la presencia de una componente lon-
gitudinal para, a partir de esta, obtener las restantes y poder determinar los
modos existentes en el interior de la gua.
As pues, en funcion de la componente de campo que se disponga se denira un
tipo de modo u otro. A esta primera condicion se le a~nade otra, el de tipo es-
tructura sobre la que estamos trabajando, es decir si el medio es un a gua
coaxial o una gua cilndrica.
9Basandonos en estas condicionantes podemos mencionar la siguiente clasica-
cion
Modos transversales Electricos :) TE! donde Ez (; ) = 0
Modos transversales Magneticos :) TM! donde Hz (; ) = 0
Modos transversales Electromagneticos :) TEM ! en donde se ha de
cumplir a la vez que Ez (; ) = 0 y Hz (; ) = 0:
De forma general las guas de ondas de un solo conductor pueden propagar los
modos TE y TM . Los sistemas de dos conductores como las guas coaxiales
propagan los tres tipos de modos: TE , TM y TEM .
1.3.1. Condiciones de contorno.
Las condiciones de contorno sobre una gua cilndrica de paredes conducto-
ras ideales, son la nulidad de la componente tangencial del campo electrico y de
la normal del campo magnetico, es decir: !un( !E2  !E1) = 0 y !un( !H2  !H1) = 0,
respectivamente. Ahora bien, en el interior del conductor ideal se cumple que !
E1 =
 !
H1 = 0. Por otro lado, el vector
 !un =  !u, es un vector perpendicular a
la supercie del conductor, por lo que al nal resulta:
 !u !E2 = 0 (1.34)
 !u   !H2 = 0 (1.35)
1.4. Modos Transversales Electricos y solucio-
nes.
Los modos TE y los TM tienen la peculiaridad de que su propagacion es
posible en las lneas de transmision de un solo conductor, es decir en una es-
tructura como la que presentamos en 1.4:
Vamos a describir un analisis de las soluciones del modo TE en guas de ondas
cilndricas. Antes hemos de suponer, como en todo este trabajo, que las pare-
des de la gua son conductoras perfectas. Analticamente los modos transversa-
les electricos TE u Ondas Transversales, las encontramos cuando la expresion
de la componente longitudinal del campo electrico se hace nula. En efecto,
Ez (; ) = 0, por tanto del conjunto de ecuaciones: 1.30, 1.31, 1.32, 1.33 se
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reducen a:6
Figura 1.1: Cilindro con discontinuidad.
E(; ) = 1
K 2c
 j!

@
@
Hz(; ) (1.36)
E(; ) = 1
K 2c
j!
@
@
Hz(; ) (1.37)
H(; ) = 1
K 2c

@
@
Hz(; ) (1.38)
H(; ) = 1
K 2c


@
@
Hz(; ) (1.39)
Donde se aprecia, que solo es necesario conocer una componente longitudinal
para obtener las cinco restantes, logrando as resolver el sistema de ecuacio-
nes necesario para describir los Modos Transversales Electricos, objeto de este
apartado.
Si retomamos la denicion de la solucion general, presentada en 1.23, toman-
do en cuenta que ahora se presenta en funcion de la componente de campo
6Hemos denido anteriormente 2 + !2" = K 2c , en adelante solo se considerara la onda
propagandose en el sentido positivo del eje axial z .
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longitudinal Hz(; ). As obtendramos:
Hz (; ) =

AJm(Kc) + BYm(Kc)

Dcos(m) + E sin(m)

(1.40)
Si intentamos desarrollar esta expresion aplicando a nuestra estructura cilndri-
ca sin conductor interno, enseguida encontramos que la solucion para  = 0,
no es posible ya que no tenemos radio interior, por tanto no hay una solucion
fsica posible. Es decir, nos encontramos con:
lm
!0
Ym(Kc) '  1 (1.41)
Que representa una singularidad en el origen, por tanto B = 0. En cuanto
al coeciente de amplitud A, en siguientes captulos dedicaremos un estudio
extenso al analisis de estos coecientes que representaremos con ai, que en
general son coecientes complejos. Si aplicamos esta limitacion en la solucion,
tenemos:
Hz (; ) = Jm(KC)

Dcos(m) + E sin(m)

(1.42)
Aplicando las condiciones de contorno sobre la supercie conductora denida
en 1.34, necesitamos que  !u  rH = 0, es decir @Hz
@
j=a = 0.
En denitiva:
J 0m(KCa) = 0 (1.43)
Podemos encontrar un conjunto innito de valores en los que Kca cumplen con
este requerimiento. Si denominamos estas con q 0mn podemos decir que cada raz
pertenece al n-esimo cero de la derivada de la funcion de Bessel de m-esimo
orden.
Si analizamos el argumento de la ecuacion y lo igualamos con las races, halla-
mos:
KmnCTE =
q 0mn
a
(1.44)
Donde el terminoKmnCTE se dene como el numero de onda de corte perteneciente
al modo TE y a es el radio de la gua. Para cada valor se asocia un unico modo
de propagacion. Ahora si generalizamos la constante de propagacion  tenemos:
mnTE =
q
(KmnCTE )
2   k2 (1.45)
Para que se produzca la propagacion esta claro que, por 1.13 el termino mnTE
ha de ser imaginario y positivo. De lo que se deduce que: k > KmnCTE , siendo k
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el numero de onda de propagacion en el interior de la gua a una frecuencia de
trabajo especca. Es decir que la frecuencia de trabajo ha de estar por encima
de la frecuencia de corte.
Entonces la longitud de onda de corte sera:
mnCTE =
2
KmnCTE
(1.46)
y la longitud de onda en el interior de la gua:
mngTE =
s
1 


mnCTE
2 (1.47)
En este sentido la constante de fase se dene como jmngTE = j
2
mngTE
= mnTE .
Una vez tomadas en cuenta estas consideraciones, podemos presentar el con-
junto de ecuaciones por las que se rigen los Modos Transversales Electricos.
Hz (; ) = Jm

q 0mn
a


cos(m) + sin(m)

(1.48)
E(; ) =
1
KmnCTE
2
 j!

mJm

q 0mn
a


cos(m)  sin(m)

(1.49)
E(; ) =
1
KmnCTE
2 j!J
0
m

q 0mn
a


cos(m) + sin(m)

(1.50)
H(; ) =
jmngTE
KmnCTE
2 J
0
m

q 0mn
a


cos(m) + sin(m)

(1.51)
H(; ) =
jmng
KmnCTE
2
m

Jm

q 0mn
a


cos(m)  sin(m)

(1.52)
En donde
J 0m
q 0mn
a


=
m

Jm
q 0mn
a


  q
0
mn
a
Jm+1
q 0mn
a


1.5. MODOS TRANSVERSALES MAGNETICOS Y SUS SOLUCIONES.13
1.5. Modos Transversales Magneticos y sus so-
luciones.
La gura de analisis es la misma que para los modos TE y existen analogas
en cuanto al desarrollo se reere, empezamos nuevamente con las expresio-
nes: 1.30, 1.31, 1.32 y 1.33 y con la eliminacion de la componente respectiva
Hz (; ) = 0, tenemos:
E(; ) = 1
K 2c

@
@
Ez(; ) (1.53)
E(; ) = 1
K 2c


@
@
Ez(; ) (1.54)
H(; ) = 1
K 2c
j!"

@
@
Ez(; ) (1.55)
H(; ) =  1
K 2c
j!"
@
@
Ez(; ) (1.56)
Si partimos de la solucion general planteada en 1.23, solo que en este caso
la denominaremos componente longitudinal del Campo Electrico (Ez (; )),
obtendremos:
Ez (; ) = Jm(Kc)

Dcos(m) + E sin(m)

(1.57)
Si nos referimos a las condiciones de contorno reejada en 1.35, donde se ha
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de cumplir que Ez (; ) = 0, y si mantenemos la caracterstica de simetra de
revolucion alrededor del eje axial entonces se debe cumplir que:
Jm(KC) = 0 (1.58)
De la misma manera existe un conjunto innito de valores que permiten esta
igualdad. Si denimos las races como pmn , resultara:
KmnCTM =
pmn
a
(1.59)
Donde cada raz pertenece al n-esimo cero de la funcion de Bessel de m-esimo
orden. El termino KmncTM es el numero de onda de corte del modo TM y a es el
radio de la gua.
La longitud de onda de corte es:
mncTM =
2
KmncTM
(1.60)
La longitud de onda de propagacion es:
mngTM =
s
1 


mncTM
2 (1.61)
y la constante de fase es:
mngTM =
2
mngTM
(1.62)
Por lo que las ecuaciones halladas son:
Ez (; ) = Jm

Pmn
a


cos(m) + sin(m)

(1.63)
H(; ) =
1
KmnCTM
2
j!"

mJm

Pmn
a


cos(m)  sin(m)

(1.64)
H(; ) =
 1
KmnCTE
2 j!"J
0
m

Pmn
a


cos(m) + sin(m)

(1.65)
E(; ) =
jmngTM
KmnCTM
2 J
0
m

Pmn
a


cos(m) + sin(m)

(1.66)
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E(; ) =
jmngTM
KmnCTM
2
m

Jm

Pmn
a


cos(m)  sin(m)

(1.67)
Donde
J 0m
Pmn
a


=
m

Jm
Pmn
a


  Pmn
a
Jm+1
Pmn
a


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Captulo 2
Metodo de Adaptacion Modal
2.1. Fundamentos Teoricos
Cuando empezamos a trabajar en frecuencias por encima de las bandas ku
la dicultad para trabajar con elementos pasivos se hace evidente en cuanto
que estos se hacen cada vez mas peque~nos. Por tanto, muchas de las tecnicas
de analisis han de mejorarse. Como ejemplo de esta situacion son las tecnicas
avanzadas de transformacion integral [3], o aproximaciones cuasiestaticas [4].
En la misma lnea en 1966, Clarricoats y Slinn formularon un nuevo meto-
do numerico que utilizaban para caracterizar obstaculos y construir novedosos
instrumentos de medida sobre guas de onda rectangulares [5].
Si hacemos referencia al tiempo de calculo que se emplea en el analisis, di-
se~no y simulacion de sistemas pasivos de microondas realizados en tecnologa
de gua ondas, se concluira que este es un parametro con mucha relevancia a la
que se ha de dar especial interes. Cualquier algoritmo empleado en la simula-
cion de estructuras de microondas que se sostiene en algun programa software
ha de caracterizar de forma completa el comportamiento electromagnetico y
ser lo sucientemente rapido en el tiempo para que en funcion de los resulta-
dos que se vayan obteniendo ir adoptando decisiones establecidas o concluidas
segun se desarrolla el proceso. Esta caracterstica la aborda Wexler, que haca
enfasis en el desarrollo conveniente de la formulacion para economizar y aho-
rrar perodos de calculo en los procesadores[6].
2.2. Desarrollo del Metodo
En este captulo, vamos a realizar el analisis matematico en el que se detalla
el metodo por el cual se describe el comportamiento de los modos en presen-
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cia de una perturbacion transversal en la gua de ondas. El metodo conocido
como el Metodo del Analisis Modal consiste en la descomposicion modal de
los campos electromagneticos en el interior de la antena y el calculo de la ma-
triz general de dispersion (Scattering), para nalmente obtener la matriz de
parameros S.
Recordemos que la antena se caracteriza por cilindros axiales que se inter-
conectan uno a continuacion de otro, con la diferencia que el diametro del
segundo esta incrementado. La estructura inicial es la gura 2.2.
Esta gura representa el corte transversal de una parte de la antena. Se apre-
cian tres supercies:
S0 Supercie transversal situada en la interseccion de los dos cilndros.
S1 Supercie transversal perteneciente al cilindro de entrada.
S2 Supercie transversal perteneciente al cilindro de salida.
En donde S1=S0 .
Figura 2.1: Primera discontinuidad.
La gura anterior se puede representar mediante un cuadripolo en donde la
discontinuidad queda caracterizada por los parametros S, es decir, S11, S12,
S21, S22. Un inciso, si solo se alimenta, el cuadripolo, con un tono a la entrada
entonces los terminos de parametros seran uno solo, pero por lo general se
alimentan mediante varios tonos a la entrada por lo que al nal cada termino
se convertira en matriz. Obteniendo una matriz de dispersion (Scatering) for-
mada por submatrices.
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2.2.1. Expresiones de los campos en la discontinuidad
Si denimos el plano que contiene la discontinuidad como el plano z = 0,
entonces los planos a la izquierda seran denominados planos  z (Negativos),
y los de la derecha +z (Positivos). En relacion a los campos, los existentes o
provenientes de la puerta 1 inciden en la discontinuidad y algunos se transmiten
hacia la puerta 2 en tanto que otra parte restante se reeja hacia la puerta de
entrada. El mismo efecto se produce con los campos provenientes de la puerta
2, algunos se transmiten hacia la puerta 1 mientras que parte se reejan.
Para encontrar el campo total en el interior de la gua podemos aplicar el
Teorema de superposicion. Es as que tenemos una suma innita de campos
ponderados por un coeciente en amplitud y en fase. Se ha de mencionar que
los terminos de los campos propios de la gua han de estar normalizados.
Es as que, tanto para los campos magneticos como electricos presentamos las
siguientes expresiones:
Para la gua de entrada
~E
(1)
inc =
1X
i=1
a
(1)
i  ~e (1)i  e 
(1)
i z 8P 2 S1 (2.1)
~H
(1)
inc =
1X
i=1
a
(1)
i  ~h(1)i  e 
(1)
i z 8P 2 S1 (2.2)
~E(1)r =
1X
i=1
b
(1)
i  ~e (1)i  e+
(1)
i z 8P 2 S1 (2.3)
~H(1)r =
1X
i=1
b
(1)
i  ~h(1)i  e+
(1)
i z 8P 2 S1 (2.4)
Para la gua de salida
~E
(2)
inc =
1X
j=1
a
(2)
j  ~e (2)j  e+
(2)
j z 8P 2 S2 (2.5)
~H
(2)
inc =
1X
j=1
a
(2)
j  ~h(2)j  e+
(2)
j z 8P 2 S2 (2.6)
~E(2)r =
1X
j=1
b
(2)
j  ~e (2)j  e 
(2)
j z 8P 2 S2 (2.7)
~H(2)r =
1X
j=1
b
(2)
j  ~h(2)j  e 
(2)
j z 8P 2 S2 (2.8)
Donde:
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a
(1)
i ; a
(2)
j Son las amplitudes complejas de los modos i y j incidentes en la discon-
tinuidad desde las guas 1 y 2 , respectivamente.
b
(1)
i ; b
(2)
j Son las amplitudes complejas de los modos i y j incidentes en la discon-
tinuidad desde las guas 1 y 2 , respectivamente.

(1)
i ; 
(2)
j Son las constantes de propagacion de los modos i y j en las guas 1 y 2 ,
respectivamente.
~e
(1)
i ; ~e
(2)
j Son los campos electricos transversales de los modos propios i y j de las
guas 1 y 2 , respectivamente.
~h
(1)
i ;
~h
(2)
j Son los campos magnecticos transversales de los modos propios i y j de
las guas 1 y 2 , respectivamente.
Los campos transversales en el plano z = 0 se pueden formular como:
~E
(1)
t =
1X
i=1

a
(1)
i + b
(1)
i

 ~e (1)i 8P 2 S1 (2.9)
~H
(1)
t =
1X
i=1

a
(1)
i   b(1)i

 ~h (1)i 8P 2 S1 (2.10)
~E
(2)
t =
1X
j=1

a
(2)
j + b
(2)
j

 ~e (2)j 8P 2 S2 (2.11)
~H
(2)
t =
1X
j=1

  a(2)j + b(2)j

 ~h (2)j 8P 2 S2 (2.12)
2.2.2. Condiciones de contorno en la discontinuidad
Para encontrar los coecientes a
(1)
i ; b
(1)
i ; a
(2)
j ; b
(2)
j hemos de imponer las con-
diciones de continuidad de los campos electromagneticos en la interaccion de
dos medios. Tenemos para el campo electrico:
~E
(1)
t = ~E
(2)
t 8P 2 S0 (2.13)
En la discontinuidad no existe fuentes ni cargas por lo que:
~H
(1)
t = ~H
(2)
t 8P 2 S0 (2.14)
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La supercie S2 esta compuesta por la supercie S0 y una parte de conductor
perfecto, por tanto si aplicamos el desvanecimiento de los campos en el interior
de un conductor, tenemos:
~E
(1)
t = 0 8P 2 S1   S0 (2.15)
~E
(2)
t = 0 8P 2 S2   S0 (2.16)
Al aplicar las condiciones de contorno, los campos electricos transversales en
la discontinuidad se redenen como una serie de autovalores multiplicados por
unos coecientes incognitas. Los autovalores seran las expresiones de los cam-
pos electricos transversales de los modos en la supercie de la discontinuidad.
Con esta nueva denicion del campo se introducen nuevas incognitas, pero a
su vez se compensa porque tambien se introducen nuevas ecuaciones.
~E
(0)
t =
1X
l=1
cl~e
(0)
l 8P 2 S0 (2.17)
Utilizando la expresion 2.17 y 2.13 podemos obtener las mencionadas ecuacio-
nes:
~E
(1)
t = ~E
(0)
t 8P 2 S0 (2.18)
~E
(0)
t = ~E
(2)
t 8P 2 S0 (2.19)
2.2.3. Propiedad de Ortogonalidad de los Campos
En toda gua onda, cuyo eje coincide con la coordenada z , y de longi-
tud teoricamente innita, la forma general de los campos corresponde a una
superposicion de modos de propagacion que se obtienen por solucion de las
ecuaciones de Maxwell, con las condiciones de contorno impuestas por las pa-
redes de la gua.
Estos modos forman un conjunto ortogonal, lo que signica que cada uno de
ellos puede propagarse por separado, sin mezclarse o interferir con otros.
Sin embargo, tan pronto como se introduzca cualquier perturbarcion en la
gua, un incremento del radio de salida, como es nuestro caso, la uniformidad
desaparece. Las nuevas condiciones de contorno solo pueden ser satisfechas por
una combinacion lineal de modos, a menudo en numero innito. Esto quiere
decir que toda perturbacion produce un acoplamiento entre modos, o bien crea
nuevos modos en su entorno.
22
Por tanto la propiedad de ortogonalidad, que los modos han de cumplir, se
dene de la siguiente forma[7]:
Z
sg
~e
(g)
i  ~h(g)j  ~dsg =
(
0 i 6= j
gi i = j
(2.20)
2.3. Discontinuidad Radio Menor-Radio Ma-
yor
Vamos a presentar el procedimiento con el que se aplica el metodo en
una discontinuidad en la forma mas general. En las siguientes secciones se
particularizara a una discontinuidad de forma geometrica dada. Hasta ahora
hemos presentado las expresiones de los campos y el comportamiento respecto
a las condiciones de contorno. A continuacion desarrollaremos las ecuaciones
presentadas empleando la forma modal de los campos que en cada momento
intervienen. Tenemos tres ecuaciones a desarrollar:
2.3.1. Primera ecuacion
De la expresion 2.18 que dene la continuidad de los campos electricos
transversales en la gua 1 , desarrollando esta y utilizando 2.17, tenemos:
1X
i=1

a
(1)
i + b
(1)
i

 ~e (1)i =
1X
l=1
c
(0)
l ~e
(0)
l (2.21)
Si multiplicamos vectorialmente los terminos de esta igualdad por el campo
magnetico transversal de un modo arbitrario n 1 de la primera gua e integrando
sobre la supercie de la discontinuidad llegamos a:Z
s0
( 1X
i=1

a
(1)
i + b
(1)
i

 ~e (1)i
)
~h(1)n  ~ds =
Z
s0
( 1X
l=1
c
(0)
l ~e
(0)
l
)
~h(1)n  ~ds (2.22)
Aplicando la condicion de contorno en conductores perfectos, la integral del
termino de la derecha se puede aplicar a la supercie de la gua 1 , en este
mismo sentido, si consideramos la propiedad de ortogonalidad de los modos
2.20, es posible eliminar el sumatorio del mismo termino de la derecha.
1En donde n=1 ; 2 ; 3 :::
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
a(1)n + b
(1)
n


Z
s1
~e (1)n  ~h(1)n  ~ds =
1X
l=1
c
(0)
l 
Z
s0
~e
(0)
l  ~h(1)n  ~ds (2.23)
Ahora bien, para simplicar las expresiones hacemos:

(g)
i =
Z
sg
~e
(g)
i  ~h(g)i  ~dsg (2.24)
X
(g)
i =
Z
s0
~e
(0)
i  ~h(g)j  ~ds (2.25)
Por lo que nalmente podemos presentar la primera ecuacion en la forma mas
simplicada: 
a(1)n + b
(1)
n

(1)n =
1X
l=1
c
(0)
l  X(1)ln (2.26)
2.3.2. Segunda ecuacion
As mismo, para la gua 2 , tomando la expresion 2.19, que hace referencia
a la continuidad de los campos electricos transversales y desarrollandola en su
forma modal, tenemos:
1X
j=1

a
(2)
j + b
(2)
j

 ~e (2)j =
1X
l=1
c
(0)
l ~e
(0)
l (2.27)
Multiplicamos esta expresion vectorialmente por el campo magnetico transver-
sal de un modo arbitrariom2 de la segunda gua e integrando sobre la supercie
de la discontinuidad se llega a:Z
s0
( 1X
j=1

a
(2)
j + b
(2)
j

 ~e (2)j
)
 ~h(2)m  ~ds =
Z
s0
( 1X
l=1
c
(0)
l  ~e (0)l
)
 ~h(2)m  ~ds
(2.28)
Si se aplica la condicion de contorno 2.15, la integral del primer termino se
puede ampliar a toda la supercie de la gua 2 . Y considerando la propiedad
de ortogonalidad de los modos 2.20, es posible eliminar el sumatorio del termino
de la derecha en la expresion anterior.
a(2)m + b
(2)
m


Z
s2
~e (2)m  ~h(2)m  ~ds =
1X
l=1
c
(0)
l 
Z
s0
~e
(0)
l  ~h(2)m  ~ds (2.29)
2En donde m=1 ; 2 ; 3 :::
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Si utilizamos las expresiones 2.24 y 2.25, podemos simplicar la igualda ante-
rior, es as que tenemos:
a(2)m + b
(2)
m

(2)m =
1X
l=1
c
(0)
l  X(2)lm (2.30)
2.3.3. Tercera ecuacion
En esta ultima expresion vamos a partir de la ecuacion de continuidad de
los campos magneticos transversales
1X
i=1

a
(1)
i + b
(1)
i

 ~h (1)i =
1X
j=1

 a(2)j + b(2)j

 ~h (2)j (2.31)
Ahora es por el campo electrico transversal de un modo arbitrario l ,3por el
que multiplicamos vectorialmente ambos terminos de la expresion anterior,
para integrar sobre la supercie s0 .
Z
s0
~e
(0)
l 
( 1X
i=1

a
(1)
i + b
(1)
i

 ~h (1)i
)
 ~ds =
Z
s0
~e
(0)
l 
( 1X
j=1

 a(2)j + b(2)j

 ~h (2)j
)
 ~ds
(2.32)
Un punto importante en esta seccion es el hecho que no se puede aplicar la
propiedad de ortogonalidad de los modos ya que en ambos terminos aparece
integrando el campo sobre la supercie de la discontinuidad y no se puede
ampliar la integral a la supercie total de la gua. Sin embargo es posible
aplicar las simplicaciones 2.24 y 2.25.
1X
i=1

a
(1)
i + b
(1)
i


Z
s0
~e
(0)
l ~h (1)i  ~ds =
1X
j=1

 a(2)j + b(2)j


Z
s0
~e
(0)
l ~h (2)j  ~ds
(2.33)
Para obtener nalmente
1X
i=1

a
(1)
i + b
(1)
i

X(1)li =
1X
j=1

 a(2)j + b(2)j

X(2)lj (2.34)
3En donde l=1 ; 2 ; 3 :::
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2.3.4. Formulacion matricial
Hasta el momento se ha considerado la totalidad de los modos que intervie-
nen en un problema electromagnetico, es as que en la formulacion matematica
se obtinen innitas incognitas con innitas ecuaciones, prueba de ello son las
ecuaciones 2.26, 2.30 y 2.34.
Para una solucion mas practica no hace falta considerar la innidad de mo-
dos, por tanto para obtener una buena aproximacion a la solucion real se ha
de truncar el numero de modos para cada gua. Los modos de mayor orden
presentan amplitudes despreciables frente a los de orden inferior, por lo que
resulta factible apoyarse en un numero nito de modos para resolver el pro-
blema electromagnetico. De esta forma se consigue redenir los sistemas de
ecuaciones en forma matricial.
Limitando el numero de modos, tanto a la entrada como a la salida, en donde:
N1 : Es el numero de modos en la gua 1
N2 : Es el numero de modos en la gua 2
N0 : Es el numero de modos en discontinuidad.
Ahora las expresiones 2.26, 2.30 y 2.34, se reducen a:
1(A1 + B1) = X
t
1C (2.35)
2(A2 + B2) = X
t
2C (2.36)
X1(A1 + B1) = X2( A2 + B2) (2.37)
Donde:
A1,B1 : Son matrices columna [N1  1 ] que contienen las amplitudes complejas
de los modos incidentes y reejados, respectivamente, en la gua 1.
A2,B2 : Son matrices columna [N2  1 ] que contienen las amplitudes complejas
de los modos incidentes y reejados, respectivamente, en la gua 2.
C : Es la matriz columna [N0  1 ] que contiene las amplitudes complejas de
los modos en la supercie de la discontinuidad S0
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 =
j

(g)
ij
k
Matriz [Ng  Ng ]gij =
(
0 i 6= jR
sg
~e
(g)
i  ~h(g)i  ~ds i = j
Xg=
j
X
(g)
ij
k
Matriz [N0  Ng ], donde X(g)ij =
R
s0
~e
(0)
i  ~h(g)j  ~dso
2.4. Matriz de dispersion Generalizada
La representacion de la discontinuidad mediante un cuadripolo es posible,
en la gura siguiente presentamos la idea. por tanto es posible entonces repre-
sentar la discontinuidad mediante una matriz en donde se considera los modos
de orden superior y no solo el fundamental, es decir la Matriz de Dispersion
Generalizada (MDG)
Figura 2.2: Cuadripolo de dos puertos.
La ecuacion que rige este cuadripolo es 2.39, en donde pone de maniesto la
relacion de las variables de entrada, salida y los parametros SNN .
B1 = S11A1 + S12A2
B2 = S21A1 + S22A2
(2.38)
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Recordemos que los parametros S , a su vez son submatrices y que relacio-
nan las amplitudes de los modos incidentes y reejados en cada puerto.
Bien, volviendo a la MDG, si utilizamos las expresiones 2.35, 2.36 y 2.37 po-
demos expresar la matriz de dispersion que caracteriza la discontinuidad como
sigue:
S =
264  11 X t1FX1   I
...  11 X
t
1FX2
        
 21 X
t
2FX1
...  12 X
t
2FX2   I
375 (2.39)
En donde:
F = 2(X1
 1
1 X
t
1 +X2
 1
2 X
t
2)
 1 Matriz [N0  N0 ] (2.40)
2.4.1. Condiciones geometricas
A continuacion vamos a aplicar el desarrollo en una discontinuidad identi-
ca a la gura 2.4.1. Se observa, ademas de la evidencia que la puerta 2 es de
radio mayor, la premisa de la igualdad en las supercies S1 = S0, por lo que
los campos que se denen mediante la funcion 2.17 en la supercie S0, seran
los campos pertenecientes a la gua 1 .
~e
(0)
i = ~e
(1)
i (2.41)
Por lo que podemos, nuevamente en las expresiones 2.35, 2.36 y 2.37 aplicar
esta condicion de geometra para obtener una ecuacion matricial aun mas sim-
plicada.
N0 = N1
X
(1)
ij =
R
s0
~e
(0)
i  ~h(1)j  ~ds =
(
0 i 6= jR
s1
~e
(1)
i  ~h(1)i  ~ds i = j
X1 = 1
X2 = X = bXijc dondeXij =
R
s1
~e
(1)
i  ~h(2)j  ~ds
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Figura 2.3: Equivalencia en supercies geometricas.
Teniendo en cuenta las modicaciones debido a las condiciones geometricas
y aplicando a las ecuaciones matriciales, podemos llegar a la siguiente simpli-
cacion en cuanto al numero de ecuaciones necesarias:
X t(A1 + B1) = 2(A2 + B2) (2.42)
1(A1   B1) = X( A2 + B2) (2.43)
Ahora solo tenemos dos ecuaciones puesto que se ha evitado el paso inter-
medio de particularizar el campo en la supercie de la discontinuidad. Ahora
la matriz de dispersion del cuadripolo sera:
S =
264 F1   I
... FX
        
 12 X
tF1
...  21 X
tFX   I
375 (2.44)
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Con F
F = 2(1 +X
 1
2 X
t) 1 Matriz [N1  N1 ] (2.45)
2.4.2. Normalizacion de los modos
Dado que los modos forman un conjunto ortogonal, y en las guas usuales,
tambien completo, vamos a normalizar los campos en potencia para poder
desarrollar los modos en funcion de los mismos. A continuacion escogeremos
una condicion de normalizacion que, por simplicidad sera la de imponer que
el ujo de potencia media portado por un modo normalizado a traves de la
seccion transversal de la gua sea adimensionalmente la unidad. Empezamos
deniendo los campos normalizados como :
e (g)i = ~e (g)iq

(g)
i
(2.46)
eh (g)j = ~h (g)jq

(g)
j
(2.47)
Donde

(g)
j =
Z
sg
~e
(g)
i  ~h(g)i  ~ds =
1
Z
(g)
i
Z
sg
~e
(g)
i  ~e (g)i  ds (2.48)
Utilizandose: ~h =
1
Z
(z^  ~e ).
Para la matriz g =
je(g)ij k, como (g)ij = 0 cuando i 6= j , entonces para
i=j, la diagonal queda:

(g)
ii =
R
sg
e (g)i  eh(g)i  ~ds = 1
Z
(g)
i
R
sg
e (g)i  e (g)i  ds =
1
Z
(g)
i
R
sg
~e
(g)
iq

(g)
i
 ~e
(g)
iq

(g)
i
 ds = 1
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En denitiva sera la matriz diagonal identidad, es decir g = I
En relacion a la matriz eX, que llamaremos matriz de cruce, tenemos:
eXij = Rs1 e (1)i  eh(2)j ~ds = 1Z (2)i
R
s1
e (1)i  e (2)j ds =
1
Z
(2)
j
R
s1
~e
(1)
iq

(1)
i
 ~e
(2)
jq

(2)
j
 ds =
vuutZ (i)i
Z
(2)
j
R
s1
~e
(1)
iq

(1)
i
 ~e
(2)
jq

(2)
j
 ds =
vuutZ (1)i
Z
(2)
j
exijq

(1)
i
q

(2)
j
(2.49)
Donde
(g)n =
Z
sg
~e (g)n  ~e (g)n ds (2.50)
exij = Z
s1
~e
(1)
i  ~e (2)j ds (2.51)
Y por ultimo Z gn es la impedancia del modo n en la gua g .
Con las nuevas simplicaciones se obtienen las siguientes ecuaciones matri-
ciales:
X t(A1 + B1) = (A2 + B2)
(A1   B1) = X( A2 + B2)
(2.52)
Por consiguiente podemos obtener la nueva matriz de dispersion generalizada
de una forma mas simplicada:
S =
264 F   I
... FX
        
X tF
... X tFX   I
375 (2.53)
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En donde:
F = 2(I +XX t) 1 Matriz [N1  N1 ] (2.54)
La matriz X , [N1  N1 ], que relaciona los campos de los modos de la gua
1 con la gua 2 , como se ha mencionado se llama Matriz de cruce.
eXij =
vuutZ (1)i
Z
(2)
j
exijq

(1)
i
q

(2)
j
(2.55)
2.5. Discontinuidad Radio Mayor-Radio Me-
nor
Se ha realizado el estudio de una discontinuidad de radio de salida mayor
al de la entrada, para el estudio del caso inverso desde el punto de vista de los
acoplos y reexiones esta claro que el analisis debera ser distinto.
Recordemos que el procedimiento era posible y las ecuaciones de cruce estaban
condicionadas a las supercies de integracion y que haba una coincidencia en
las supercies S1=S0 , ahora en el caso inverso la coincidencia es S2=S0 , esto
implica que las ecuaciones han de cambiar en cuanto a su desarrollo y super-
cies de integracion.
No obstante si tratamos al cuadripolo como un sistema lineal y como hemos tra-
bajado con ecuaciones algebraicas matriciales, y no con sistemas de ecuaciones
diferenciales, entonces podemos designar la matriz inversa de los coecientes
de acoplos y reejados como la matriz que describe la discontinuidad de radio
de salida menor que el de la entrada.
Esta consideracion lo hemos de realizar antes de la respectiva transformacion
a los parametros S. La obtencion de dichos parametros se obtendran una vez
se haya aplicado las transformaciones a la nueva matriz inversa en la disconti-
nuidad.
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2.6. Calculo de la Matriz de dispersion
Aunque el metodo del analisis modal se utilice para el estudio electro-
magnetico de diversas geometras y contempla todos los modos existentes en
las mismas, en este proyecto se vera como solo el modo fundamental 4 es ne-
cesario como fuente de exitacion. Empezamos citando las expresiones de los
modos, presentes en el interior de la gua cilndrica hueca, que se obtuvieron
en el segundo captulo:
Para los modos TEmn:
Ez (; ) = 0 (2.56)
E(; ) =
j!

m  Jm

q 0mn
a


sin(m) + cos(m)

(2.57)
E(; ) = j! KmnCTEJ 0m

q 0mn
a


cos(m) + sin(m)

(2.58)
Hz (; ) = K
mn
CTE
2  Jm

q 0mn
a


cos(m) + sin(m)

(2.59)
H(; ) =  jmngTE KmnCTE  J 0m

q 0mn
a


sin(m) + cos(m)

(2.60)
H(; ) = j
mn
gTE
m  1

Jm

q 0mn
a


cos(m) + sin(m)

(2.61)
Para los modos TMmn:
Ez (; ) = K
mn
CTM
2  Jm

pmn
a


cos(m) + sin(m)

(2.62)
E(; ) =  jmngTM KmnCTM  J 0m

pmn
a


cos(m) + sin(m)

(2.63)
E(; ) = j
mn
gTM
m  1

Jm

pmn
a


sin(m) + cos(m)

(2.64)
Hz (; ) = 0 (2.65)
4El modo TE11
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H(; ) = j!" m 1

 Jm

pmn
a


sin(m) + cos(m)

(2.66)
H(; ) =  j!" KmnCTM J 0m

pmn
a


cos(m) + sin(m)

(2.67)
En donde
J 0m
Xmn
a


=
m

Jm
Xmn
a


  Xmn
a
Jm+1
Xmn
a


Nuestro objetivo es hallar los parametros S que representan al cuadripolo.
Retomando las expresiones: 2.50, 2.51, 2.55 vamos a calcular la matriz de
cruce Xij. Esta matriz relaciona los modos de las dos guas contiguas. Es una
matriz cuyo numero de las coincide con el numero de modos considerados en
la gua 1 (N1 ), mientras que el numero de columnas corresponde al numero de
modos considerados en la gua 2 (N2 ).
Al tratarse del analisis de estructuras con simetra cilndrica y que siempre
se excitara la entrada con el modo TE11 , la respuesta modal del sistema se
simplica, es as que solo se tienen en cuenta los modos con ndice azimutal
igual a 1 , puesto que el resto no se excitan.
En la interaccion de las guas contiguas unidas por la discontinuidad se pue-
den producir cuatro formas de acoplamientos entre los modos presentes, en la
siguiente gura se observa dichos acoplos:
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Figura 2.4: Cruce de modos en una discontinuidad
TE - TE
TE - TM
TM - TE
TM - TM
eXij =
vuutZ (1)i
Z
(2)
j
exijq

(1)
i
q

(2)
j
2.6.1. Calculo de la impedancia del modo.
Para cada familia de modos existe una impedancia propia y de igual for-
ma para cada modo de una determinada familia, pero una forma generica de
hacerlo es:
Impedancia para los modos TE
ZTE =
j!
mn
=  q
1  f2c
f2
(2.68)
Impedancia para los modos TM
ZTM =
mn
j!"
= 
s
1  f
2
c
f 2
(2.69)
2.6.2. Calculo de la constante de normalizacion de los
modos.
Retomando la expresion 2.50:
(g)n =
Z
sg
~e (g)n  ~e (g)n ds
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y los campos en el interior de la gua de radio a que denimos en las expresio-
nes de 2.56 hasta 2.67, podemos realizar el desarrollo de esta integral.
Empezamos:
(g)n =
Z
sg
~e (g)n  ~e (g)n ds =
Z
sg
 
e (g)n
2
+

e
(g)
n
2
ds
En donde
~e
(g)
n Son los campos electricos transversales de los modos propios n de la gua.
Sg Es la seccion transversal de la gua g , 1 o 2 .
Para los modos TE1n :
(g)n = (j!)
2
Z a
=0
Z 2
=0
"
J1 (K1n)
2
2
(
sin2()
cos2()
+K1n
2J 01 (K1n)
2
(
cos2()
sin2()
#
dd
(2.70)
Las dos expresiones representadas en la ecuacion anterior representan las dos
polarizaciones, x^ y y^, respectivamente
El comportamiento en la variable  sera el siguiente:Z 2
=0
cos2()d =
Z 2
=0
sin2()d =  (2.71)
Entonces
(g)n = (j!)
2 
Z a
=0
"
J1 (K1n)
2
+K1n
2J 01 (K1n)
2
#
   d (2.72)
Para resolver esta ecuacion, que ahora es solo dependiente de la variable ,
recurrimos a la formula de Lommel y las ecuaciones de recurrencia de Bessel5
5
Integral de Lommel:Z x
0
xJn(x)Jn(x)dx =
x
2   2

Jn(x)
d
dx
Jn(x)  Jn(x) d
dx
Jn(x)

Relaciones de recurrencia de las funciones de Bessel:
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Para llegar a:
(g)n =
(j!)2
4
q 01n
2
J0 (q
0
1n)
2 + J1 (q
0
1n)
2 + J2 (q
0
1n)
2   J1 (q 01n)J3 (q 01n)

(2.73)
Aplicando nuevamente las relaciones de recurrencia, y sabiendo que para los
modos TE se cumple que J 0m(q
0
mn) = 0, la expresion al nal nos queda.
(g)n =
(j!)2
2
(q 01n
2   1)J1 (q 01n)2 (2.74)
Para los modos TM1n :
Bajo las mismas consideraciones que en el apartado anterior desarrollamos la
normalizacion para las expresiones de los modos electricos6.
(g)n = (j1n)
2
Z a
=0
Z 2
=0
"
K 21nJ
0
1 (K1n)
2
(
cos2()
sin2()
+
J1 (K1n)
2
2
(
sin2()
cos2()
#
dd
(2.75)
Al igual que en los modos TE1n , quedan representadas en funcion de las po-
larizaciones, y^ y x^, respectivamente. Utilizando las mismas propiedades de
recurrencia y la formula de Lommel, nuevamente llegamos a una expresion
identica:
(g)n =
(j1n)
2
4
p1n
2

J0 (p1n)
2 + J1 (p1n)
2 + J2 (p1n)
2   J1 (p1n)J3 (p1n)

(2.76)
Ahora para los modos TM se cumple que Jm(pmn) = 0, la expresion que
nalmente nos queda es:
(g)n =
(j1n)
2
2
p1n
2J 01 (p1n)
2 (2.77)
J 0m(z ) =
1
2

Jm 1(z)  Jm+1(z)

m
2
Jm(z ) =
1
2

Jm 1(z) + Jm+1(z)

z  J 0m(z ) = z  Jm 1(z) mJm(z)
6Es otra forma de nombrar a los modos transversales magneticos
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2.6.3. Calculo Analtico de la matriz de cruce
Empezamos con la expresion 2.55
eXij =
vuutZ (1)i
Z
(2)
j
exijq

(1)
i
q

(2)
j
Esta expresion indica el cruce entre un modo de ndice i perteneciente a la
gua 1 , y otro modo de ndice j propio de la gua 2 . Si hacemos referencia a
las cuatro combinaciones presentadas en 2.6, entonces podemos presentar el
desarrollo en cuatro combinaciones posibles.
Empezando solo por la expresion sin normalizar exij
exij = Rs1 ~e (1)i  ~e (2)j ds = Rs1
 
e
(1)
i  e (2)j

+

e
(1)
i  e (2)j
!
 ds
En donde
~e
(1;2)
i;j Son los campos electricos transversales de los modos propios i y j de las
guas1 y 2 , con radios R1 y R2 respectivamente.
Sg Es la seccion transversal de la gua g , 1 o 2 .
S1 Es la seccion transversal de la gua 1 ,igual que la gua 0 .
Para la combinacion ModosTE1 i   TE1j
Tomamos las expresiones de los campos electricos de los modos transversales
electricos (2.57,2.58), y como radios de entrada y salida R1 y R2 , respectiva-
mente, entonces la integral anterior resulta:
ex(ij) = (j!)2 Z =R1
=0
Z 2
=0
"
J1 (K1i)J1 (K1j)
2
8>>><>>>:
sin2()
cos2()
sin() cos()
cos() sin()
+   
  K1iK1jJ 01 (K1i)J 01 (K1j)
8>>><>>>:
cos2()
sin2()
cos() sin()
sin() cos()
#
dd (2.78)
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De la que podemos obtener cuatro soluciones para las combinaciones de se-
noidales y consenoidales que seran para los casos:
y^ - y^
x^ - x^
y^ - x^
x^ - y^
respectivamente.
Recordando 2.71, y sabiendo queZ 2
=0
cos() sin()d = 0 (2.79)
Resulta que la integral inicial solo sera distinta de cero para las combinaciones
de los modos
y^ - y^
x^ - x^
Por tanto tenemos:
ex(ij) = (j!)2  Z =R1
=0
"
J1 (K1i)J1 (K1j)
2
+K1iK1jJ
0
1 (K1i)J
0
1 (K1j)
#
 d
(2.80)
Realizando un cambio de variable   = K1i y K =
K1j
K1i
, llegamos a la expresion
ex(ij) = (j!)2  KIij
En donde
Iij =
Z  =q1i
 =0
"
J1 ( )J1 (K  )
Kr2
+ J 01 (K  )J
0
1 ( )
#
   d  (2.81)
Si aplicamos la formula de Lommel y las propiedades de recurrencia de las
funciones de Bessel nos queda:
Iij =
kq 01iJ1 (Kq
0
1i)J
0
1 (q
0
1i)  q 01iJ1 (q 01iJ 01 (Kq 01i)
K 2   1
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Teniendo en cuenta para los modos TE , se cumple J 0m(q
0
mn) = 0, llegamos a
un resultado nal para estos modos:
ex(ij) = (!)2   k1jR1J1 (K1i)J 01 (K1jR1 )
K1j
K1i
2
  1
(2.82)
Para la combinacion ModosTM1i   TM1j
De forma similar y con las mismas consideraciones, tomamos las expresiones
de los campos electricos, pero esta vez de los modos transversales magneticos
2.63 y 2.64. Tenemos
ex(ij) = (j!)2 Z =R1
=0
Z 2
=0
"
J1 (K1i)J1 (K1j)
2
8>>><>>>:
sin2()
cos2()
sin() cos()
cos() sin()
+   
  K1iK1jJ 01 (K1i)J 01 (K1j)
8>>><>>>:
cos2()
sin2()
cos() sin()
sin() cos()
#
dd (2.83)
En donde podemos obtener cuatro soluciones para las combinaciones que seran
para los casos:
y^ - y^
x^ - x^
y^ - x^
x^ - y^
respectivamente.
Identicamente al caso anterior se toman solo las combinaciones x^ - x^ y y^ - y^,
ya que el resto seran nulas.
Aplicando el cambio de variable   = K1i, resumimos el procedimiento ya que
es idendicamente igual al caso anterior, obteniendo:
ex(ij) = (j)21i1j KIij
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En donde se ha aplicado 2.81 y sabiendo que se cumple Jm(Pmn) = 0, para los
modos TM . Llegamos a una segunda ecuacion de cruce.
ex(ij) =  1i1j  K1j 2
K1i
R1J1 (K1i)J
0
1 (K1jR1 )
K1j
K1i
2
  1
(2.84)
Para la combinacion ModosTE1i   TM1j
Sustituyendo en ex(ij) las expresiones 2.57, 2.58, 2.63 y 2.64:
ex(ij) = j2!1j Z =R1
=0
Z 2
=0
"
 k1j J1 (K1i)J
0
1 (K1j)

8>>><>>>:
sin() cos()
cos() sin()
sin2()
cos2()
   
   k1i J
0
1 (K1i)J1 (K1j )

8>>><>>>:
cos() sin()
sin() cos()
cos2()
sin2()
#
   d  d (2.85)
Donde resultan cuatro soluciones para las combinaciones que seran para los
casos:
y^ - y^
x^ - x^
y^ - x^
x^ - y^
respectivamente.
En este caso unicamente las combinaciones de modos y^ - x^ y x^ - y^ son distintas
de cero.
ex(ij) = j2!1j Z =R1
=0
"
k1j J1 (K1i)J
0
1 (K1j)

k1iJ
0
1 (K1i)J1 (K1j)

#
d
(2.86)
Aplicando el cambio de variable   = K1i obtenemos:ex(ij) = j 2!1jkEij
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Donde
Eij =
Z  =q 01i
 =0
"
J1 ( )J
0
1 (K  ) +
J 01 ( )J1 (K  )
K
#
d 
Nuevamente aplicando las ecuaciones de recurrencia de la funciones de Bessel
y la formula Lommel se llega a:
Eij =
Z  =q1i
 =0
R
2
"
J0 ( )J0 (K  )  J2 ( )J2 (K  )
#
d 
Eij =
1
k
J1 (Kq
0
1i)J1 (q
0
1i)
Si consideramos que en cada tipo de modo se cumple que: J 0m(q
0
mn) = 0 y
Jm(Pmn) = 0, entonces para las combinaciones y^ - x^ y x^ - y^, tenemos:
ex(ij) = !1j  J1 (K1jR1 )J1 (K1iR1 ) (2.87)
Para la combinacion ModosTM1i   TE1j
Para este caso tenemos:
ex(ij) = j2!1i Z =R1
=0
Z 2
=0
"
 k1iJ
0
1 (K1i)J1 (K1j)

8>>><>>>:
cos() sin()
sin() cos()
cos2()
sin2()
   
   k1j J1 (K1i)J
0
1 (K1j )

8>>><>>>:
sin() cos()
cos() sin()
sin2()
cos2()
#
   d  d (2.88)
En donde podemos obtener cuatro soluciones para las combinaciones que seran
para los casos:
y^ - y^
x^ - x^
y^ - x^
x^ - y^
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respectivamente.
Unicamente las combinaciones de modos y^ - x^ y x^ - y^ son distintas de ce-
ro.
ex(ij) = j2!1i Z =R1
=0
"
k1iJ
0
1 (K1i)J1 (K1j)

k1j J1 (K1i)J
0
1 (K1j)

#
d
(2.89)
Aplicando el cambio de variable   = K1i obtenemos:
ex(ij) = j 2!1ikEij
Donde
Eij =
Z  =q1i
 =0
R
2
"
J0 ( )J0 (K  )  J2 ( )J2 (K  )
#
d 
Eij =
1
k
J1 (KP1i)J1 (P1i)
Finalmente aplicando J 0m(q
0
mn) = 0 y Jm(Pmn) = 0 se obtiene:
ex(ij) = 0 (2.90)
Con la intencion de tener resumidas las expresiones de cruce, en funcion de los
modos y de sus respectivas polarizaciones, presentamos el siguiente cuadro.
Relaciones de cruce
TE
( 2 )
1j TM
( 2 )
1j
2TE
( 1 )
1i x^ y^ x^ y^
x^ Ec: 2.82 Null Null Ec: 2.87,a
y^ Null Ec: 2.82 Ec: 2.87,b Null
2TM
( 1 )
1i
x^ Null Null Ec: 2.84 Null
y^ Null Null Null Ec: 2.84
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Ecuacion: 2.82 ex(ij) = (!)2   k1jR1J1 (K1i )J 01 (K1jR1 )
K1j
K1i
2
 1
Ecuacion: 2.84 ex(ij) =  1i1j  K1j 2K1i R1J1 (K1i )J 01 (K1jR1 )
K1j
K1i
2
 1
Ecuacion: 2.87a ex(ij) =  !1j  J1 (K1jR1 )J1 (K1iR1 )
Ecuacion: 2.87b ex(ij) = !1j  J1 (K1jR1 )J1 (K1iR1 )
Ecuacion: 2.90 ex(ij) = 0
Una vez que se han desarrollado los cuatro casos, se normaliza cada una de las
expresiones utilizando la ecuacion 2.55.
eXij =
vuutZ (1)i
Z
(2)
j
exijq

(1)
i
q

(2)
j
Recordemos que:
Para los modos TE1n : 
(g)
n =
(j!)2
2
(q 01n
2   1)J1 (q 01n)2
Para los modos TM1n 
(g)
n =
(j1n)
2
2
p1n
2J 01 (p1n)
2
Tambien: ZTE =  r
1  f2c
f2
, y nalmente: ZTM = 
q
1  f2c
f2
Considerando la simetra cilndrica de la estructura y el hecho de que siempre
se excitara la entrada con el modo TE11 , se simplica la respuesta modal del
sistema. Solo se tienen en cuenta los modos con ndice azimutal igual a 1 ,
puesto que el resto no se excitan.
Por lo tanto, basta con utilizar las familias de los modos TE1i y TE1j para
conseguir una representacion completa del campo. Tampoco es preciso utilizar
los modos con ambas polarizaciones pues unicamente se excitara la gua con
una de ellas.
Una vez calculada la matriz de cruce X , se puede hallar la matriz de dispersion
generalizada S a partir de la expresion 2.53.
S11 : Matriz de dimensiones N1  N1) S11=F -I
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S12 : Matriz de dimensiones N1  N2) S12=FX
S21 : Matriz de dimensiones N2  N1) S21=X tF
S22 : Matriz de dimensiones N2  N2) S22=X tFX -I
Donde
F = 2(I +XX t) 1 Matriz [N1  N1 ]
Captulo 3
Dise~no de Antenas Corrugadas
En este tercer captulo pretendemos aplicar todo el analisis matematico
presentado en captulos anteriores. Aplicaremos la Matriz de cruce a una dis-
continuidad, en una gua de ondas, en la que el radio de salida es ligeramente
mayor al de entrada. El analisis del caso inverso en el captulo anterior se ex-
plico. En esta parte del proyecto vamos a presentar los resultados.
Hemos explicado que mediante una seccion de gua onda se unen dos disconti-
nuidades, obteniendo as una corrugacion (Figura 3.3). A partir de esta primera
union y repitiendo el proceso podemos ir perlando una antena cilndrica co-
rrugada con un determinado radio de entrada y salida. Esto lo veremos mas
adelante.
Todo este procedimiento, desde el punto de vista electromagnetico se realiza
mediante la union de varios cuadripolos representados mediante sus respecti-
vos parametros S. En este captulo explicaremos el procedimiento.
Realizamos dos tipos de simulaciones: Una primera con el programa de analisis
electromagnetico CST Visual Studio, y una segunda con nuestro codigo imple-
mentado en Matlab. Las gracas que nos proporcionan estas simulaciones las
contrastaremos y observaremos las diferencias entre ellas.
Para el analisis de las estructuras en nuestro codigo nos vamos a servir de varios
scripts sintetizados en Matlab. Algunos de estos scripts constan de funciones
en las que se determinan los valores de los distintos acoplos detallados en el
captulo anterior. Los programas en Matlab se han desarrollado para antiguos
trabajos realizados en otras areas de investigacion, en concreto en la optimi-
zacion de bocinas lisas [8].
En la misma linea, para la sntesis de la antena se hace uso de otras expresiones
matematicas en las que se establecen el tipo de perl y que las hemos creado
en Matlab (scripts), y que la hemos utilizado en el dise~no de la estructura. Es-
tas expresiones matematicas estan reejadas en publicaciones sobre trabajos
igualmente enfocados en el estudio de alimentadores, como por ejemplo en [10]
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3.1. Analisis de estructura simple
Haciendo referencia a la gura 3.1, tenemos dos discontinuidades de radios
distintos, unidos por una parte de seccion de gua de ondas. Si obtenemos los
parametos S de la primera discontinuidad y los desplazamos hasta la segunda
discontinuidad podremos obtener los parametros S del conjunto.
Figura 3.1: Discontinuidades unidas por seccion de gua.
En el captulo anterior se explico como obtener, a partir de la matriz Xij ,
los parametros S en las discontinuidades. Como recordatorio mencionamos
nuevamente las transformaciones.
S11 = F   I
S12 = FX
S21 = X
tF
S22 = X
tFX   I
Donde:
F = 2(I +XX t) 1:::::::::::::::: Matriz [N1  N1 ]
y
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eXij =
vuutZ (1)i
Z
(2)
j
exijq

(1)
i
q

(2)
j
Hay que tener presente que los valores de la matriz Xij , son funcion de los
distintos acoplos que se producen en la discontinuidad.
3.2. Propagacion en una seccion de gua
En la seccion de gua cilndrica hueca solo se produce propagacion de los
campos, por tanto podemos tratar directamente con parametros S sin la ne-
cesidad de transformacion alguna.
Como desde el principio se ha considerado las paredes de la estructura idea-
les y por ende sin perdidas, en la propagacion de este recinto cerrado solo se
estableceran los cambios de fase propios de la propagacion y no las posibles
perdidas que en cirunstancias reales habra que contemplar.
La matriz que caracteriza esta propagacion la denominamos Matriz G, y se
dene de la siguiente forma:
Figura 3.2: Seccion de Gua Onda.
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
A3
A4

=

0 G
G 0

B3
B4

Donde:
G = diag
 
e iL

matriz

Ng  Ng

Matriz diagonal que representa la
propagacion de los diferentes modos en un tramo de gua.
i = Es la constante de propagacion del modo i en el tramo de gua
circular.
L = Es la longitud del tramo.
3.3. Dise~no de Corrugaciones
A la vista de lo explicado anteriormente es facil intuir que si unimos dos
discontinuidades seguidas y unidas por una seccion de gua podemos obtener
una gura como la presentada en 3.3. Esta gura representa lo que denomi-
naremos corrugaciones y basicamente son los elementos que conforman una
pared corrugada en el interior de una estructura abocinada que representa el
alimentador que nalmente dise~naremos.
Figura 3.3: Corrugacion sola
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Bien, ahora en cuanto al analisis electromagnetico, sabemos como obtener los
parametros S, tanto de la discontinuidad sola, como de una seccion de pro-
pagacion. Si representamos la union de dos discontinuidades mediante dos
cuadripolos en serie, Figura 3.4, podemos encontrar los parametros S de es-
te conjunto y representarlo como un solo cuadripolo nuevo, y este tendra sus
parametros S globales.
Figura 3.4: Representacion de discontinuidad con cuadripolos.
El proceso es el siguiente:
B1 = S
(A)
11 A1 + S
(A)
12 A3 (3.2)
B3 = S
(A)
21 A1 + S
(A)
22 A3 (3.3)
B4 = S
(B)
11 A4 + S
(B)
12 A2 (3.4)
B2 = S
(B)
21 A4 + S
(B)
22 A2 (3.5)
Podemos sintetizar en un sistema mas compacto:

B1
B2

=

ST11 S
T
12
ST21 S
T
22

A1
A2

(3.6)
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Con
ST11=S
A
11 + S
A
21G(I   SB11GSA22G) 1GSA21
ST12=S
A
12G(I   SB11GSA22G) 1SB12
ST21=S
B
21G(I + S
A
22G(I   SB11GSA22G) 1SB11G)SA21
ST22 = S
B
22 + S
B
21GS
A
22G(I   SB11GSA22G) 1SB21
En donde:
ST11 La amplitud de los N1 modos reejados en la entrada de la estructura.
matriz

N1 N1

.
ST12 La potencia transmitida de los modos de la entrada a la salida.
matriz

N1 N2

.
ST21 La potencia transmitida de los modos de la salida a la entrada.
matriz

N2 N1

.
ST22 La amplitud de los N1 modos reejados en la salida de la estructura.
matriz

N2 N2

.
Antes de continuar con el dise~no de estructuras mas complejas vamos a mos-
trar algunos resultados gracos de la simulacion con el programa CST y el
codigo utilizado en este proyecto.
La estructura bajo analisis es la representada en la graca 3.5, en ella se obser-
va que existen dos discontinuidades con secciones de propagacion mas grandes
que las de una corrugacion habitual. La estructura simplemente es una primer
paso hacia nuestro objetivo, por ello no se le exige que cumpla con unas con-
diciones especcas.
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Figura 3.5: Estructura primera de analisis.
Presentamos las perdidas de retorno de nuestra estructura. En ella podemos
observar que el programa presenta una similitud considerable en cuanto a la
simulacion con el programa comercial CST.
Figura 3.6: Coeciente de Reexion de la Primera Estructura
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Los resultados varan en funcion del numero de modos considerados en la
simulacion. A medida que el numero de modos va aumentando los resultados
se van pareciendo mas al simulado con el programa comercial. Esto no es una
situacion ideal, puesto que alcanzado un numero elevado de modos los cambios
en los resultados ya no son perceptibles.
Esta claro que hay un limitacion para el numero de modos adecuado a utilizar
en la simulacion, esto se estudia en la convergencia del metodo de analisis mo-
dal. Por tanto existe un error que se comete y lo ideal es que este sea lo mas
peque~no posible.
Sabemos que el radio de una gua circular inuye directamente en la cantidad
de numero de modos que se propagan en su interior. Tambien hemos de decir
que el estudio de la convergencia del metodo de analisis modal no es el objetivo
de este proyecto, por lo que se adopta como solucion emprica para establecer
en numero de modos para el analisis la propuesta en [8].
Nmodos =
20  Rout

(3.7)
En la gura 3.7, se evidencia la variacion de los resultados en funcion del nume-
ro de modos utilizados en el analisis.
Figura 3.7: Variaciones de respuesta en funcion de los modos.
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3.3.1. Parametros de las corrugaciones
En cuanto al estudio de las corrugaciones en las paredes internas de un ali-
mentador, existen varios estudios en los que se recogen algunas recomendacio-
nes a adoptar. En [10] muestra algunos ejemplos de ellos. Estas corrugaciones
representan una supercie reactiva a lo largo de todo el alimentador.
La expresion que describe esta reactancia es:
j =
 (Y1 ((kc (aj + dj))) J1 ((aj kc))  Y1 ((aj kc)) J1 (kc(aj + dj)))
Y1 ((kc (aj + dj))) J
0
1 ((aj kc))  Y 01 ((aj kc)) J1 (kc(aj + dj))
(3.8)
En donde Y y Y
0
son las ecuaciones de Bessel de Segunda especie y su de-
rivada, respectivamente. Aunque se ha mencionado con anterioridad, kc=
2
c
.
Puede decirse que las corrugaciones cambian los campos en la bocina, de for-
ma que se consiga: simetra axial en el diagrama de radiacion, bajos lobulos
secundarios y baja polarizacion cruzada. El requisito para producir un campo
radiado simetrico y con baja polarizacion cruzada es que el campo en la aper-
tura sea lineal. Solo un modo hbrido [12] 1 puede conseguirlo.
Cuando la variacion angular del modo TE11 desaparece y el campo tiene solo
dependencia radial se dice que esta es la condicion de modo hbrido balanceado.
Para conseguir una condicion de modo hbrido balanceado necesitamos que:j !1. Por lo que el denominador ha de ser nulo, es decir:
Y1 (kc (aj + dj)) J
0
1 (aj kc)  Y
0
1 (aj kc) J1 (kc(aj + dj)) = 0 (3.9)
Una solucion a la expresion anterior es que dj=
c
4
.
Para establecer el ancho de las corrugaciones en [10] recomienda unos valores
para Pc
10
; c
5

. De estos valores dependera el ancho de banda de operacion.
Otro de los parametros importantes es el Ratio entre la muestra P y el ancho
1Para generar un modo TE11 se ha utilizado siempre una mezcla de 85% de TE11 y
15% de TM11
54
del diente de la corrugacion W , se dene como  = W
P
, y es valor que con-
diciona los niveles de polarizacion cruzada, los valores recomendados por [10]
son =[0;7 y 0;9]
Figura 3.8: Parametros de las corrugaciones.
3.4. Perles de pruebas de dise~no
Hay un conjunto de perles empricos que se han utilizado en trabajos pre-
vios en los que las ecuaciones que describen su trayectoria quedan plasmados.
Aqu vamos a consignar algunos de ellos.
En todo momento estamos trabajando con guas cilndricas a las que se les
aplica una abocinamiento, esta practica ha de tener algun tipo de tendencia
(lineal, exponencial, etc). El denominador comun de estas guas es que tienen:
un radio de entrada ai, un radio de salida ao, una longitud L y que todos estos
perles tienen simetra de revolucion.
Resumimos los perles mas comunes [11]
Lineal : a(z) = ai +
z (a0 ai)
L
Sinusoidal : a(z) = ai + (a0   ai)

A sin
 
 z
2L

+ z (A+1)
L

Tangencial : a(z) = ai + (a0   ai)

A tan
 
 z
2L

+ z (A+1)
L

Xp : a(z) = ai +

A
 
z
L

+ z (A+1)
L

(a0   ai)
Exponencial : a(z) = ai e
z Ln(aoai )
L
Hiperbolico : a(z) =
q
ai2   z2 (ai2 ao2)L2
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Polinomial : a(z) =

ai   z
2 (ai+ao) (+1) (  z(+L+1) 1)
L2

En algunas de las opciones de perl, se utiliza el parametro p, con valores
de p 2 [1
2
; 5], en donde el valor mas habitual es 2. Otro parametro es A 2 0; 1.
La eleccion del perl dependera de la aplicacion en particular.
Figura 3.9: Perl Hierbolico.
Figura 3.10: Perl lineal.
3.5. Dise~no de la Antena.
A la vista de la posibilidad de unir estructuras simples con la nalidad
de conseguir una estructura mas compleja, podemos dise~nar una antena con
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paredes corrugadas, de mayor tama~no y con un perl que deseemos.
Desde el punto de vista electromagnetico el procedimiento es el mismo. Una
vez encontrados los parametros S de la primera estructura de las dos discon-
tinuidades se va uniendo nuevas discontinuidades, una a una, y obteniendo a
la vez los parametros S de la nueva union. El proceso se repite sucesivamente
hasta completar una estructura mas compleja.
Figura 3.11: Concatenacion de cuadripolos
Bien, realizando este procedimiento llegaremos al dise~no que estamos buscan-
do, no obstante al nal del proceso nos queda el analisis de la interface de la
estructura con el aire, es decir, la boca radiante de nuestra estructura.
El estudio del campo cercano, 2 que es de gran consistencia matematica y
complejidad, se hace necesario para poder nalizar el estudio de la estructura
en su totalidad, donde se incluya la interface con el aire. Este estudio de los
campos cercanos podra extender este trabajo considerablemente. No obstan-
te, se han de mencionar dos aspectos. Por un lado, en las cercanas de las
2En esta zona los campos dependen de forma cuasi-estacionaria de la distribucion de
cargas y corrientes en el sistema radiante, se establece en r0.62
q
D3
 . Siendo D la maxima
dimension lineal de la antena y  la longitud de onda
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estructuras, utilizadas basicamente como alimentadores de otras antenas, no
se suelen encontrar obstaculos y que por otro lado, nos interesan unicamente
las caractersticas de radiacion en campo lejano 3 que, por denicion, se miden
en el espacio libre.
Por estas consideraciones y ademas que, empricamente se han comprobado,
cuando la boca de la antena tiene un diametro superior a una longitud de
onda, las amplitudes de los modos reejados en la misma son practicamente
despreciables en comparacion con los correspondientes de los modos inciden-
tes, lo que nos permite igualar a cero todos los modos reejados o lo que es
lo mismo considerar que la antena esta adaptada perfectamente en el ultimo
tramo.
La condicion que el diametro de salida sea mayor a una longitud de onda en
este trabajo se cumple, por lo que podemos beneciarnos de esta aproximacion.
Podemos entonces presentar las ecuaciones que describen el tramo nal de
la Antena.
Tenemos por tanto:

B1
B2

=

SF11
SF21
 
A1

Por lo que hemos obtenido nalmente el sistema de dos ecuaciones que relacio-
na los cuatro vectores incognitas. Se aprecia que el vector A2 se anula debido
a nuestra aproximacion.
En donde
SF11: La amplitud de los N1 modos reejados en la entrada de la Antena.
matriz

N1 N1

.
SF21: La potencia transmitida de los modos a la salida de la Antena.
matriz

N2 N1

.
Una vez encontrados los parametros S de la estructura, ya podemos plasmar en
gracas los patrones de radiacion, esto lo explicamos en el siguiente apartado.
3O de Fraunhoer, suele aceptarse que la hipotesis de campo lejano se cumple cuando se
verican las tres condiciones:
r 2D2
r D
r 
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3.6. Diagramas de radiacion
Conocidas las amplitudes de los modos incidentes en la apertura y supues-
tas despreciables las correspondientes de los modos reejados en la misma,
podemos calcular los diagramas de radiacion de la Antena como sumas alge-
braicas en modulo y fase, de los campos radiados por cada uno de los modos
presentes en la boca radiante de la estructura.
El sistemas de coordenadas de trabajo es el esferico (3.12) por tanto tene-
mos:
E =
X
N
i=1i  ei (3.11)
E =
X
N
i=1i  ei (3.12)
Siendo:
i : Representan las amplitudes complejas de los modos radiados i , ya sean
TE o TM que inciden sobre la apertura de la Antena.
ei ; ei : Las dos componentes del campo lejano radiado por la antena como conse-
cuencia del modo propagado en el interior de la misma. Estas componen-
tes tiene como amplitud maxima la unidad, ya que estan normalizados
en potencia.
Para determinar las dos ultimas expresiones (ei ; ei) de los modos, se utiliza
el modelo utilizado en [2]. La eleccion de este metodo conduce a expresiones
cerradas y sus resultados tienen un buen grado de aproximacion a los medidos
en bocinas reales de tama~no electricamente grandes.
Diagrama radiado por una apertura
Si nos referimos a las expresiones detalladas en [3], en donde proporcionan
las expresiones de los campos radiados por una apertura de seccion transversal
circular, que aqu citamos:
ER = 0 (3.13)
E =
jke jkR
4R

1 + t

1 +  
1   



 1
2
cos()
 
Nx cos() + Ny sin()

(3.14)
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E =
 jke jkR
4R

cos() + t

1   
1 +  



 1
2
 
Nx sin()  Ny cos()

(3.15)
En las expresiones anteriores los terminos Nx ;Ny , representan los campos ilu-
minantes en la apertura circular transversal de la Antena. Estos estan en fun-
cion de los vectores de radicacion Nx y Ny que se calculan resolviendo las
integrales que los denen.
En la gura 3.12, podemos ver la necesidad de calcular estas expresiones en un
sistema de coordenadas rectangulares, no as para los campos radiados para lo
que es necesario otro sistema de coordenadas. Por lo que:
Nx =
Z Z
Sg
Ex(x
0; y 0)ej(kx0x+ky0y)dx0dy0 (3.16)
Ny =
Z Z
Sg
Ey(x
0; y 0)ej(kx0x+ky0y)dx0dy0 (3.17)
Figura 3.12: Coordenadas de trabajo
En ellas kx0 ; ky0 representan los numeros de onda en las dos direcciones es-
paciales y se denen como:
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kx0 = K sin() cos()
ky0 = K sin() sin()
Tal como se ha realizado en todo este proyecto, el analisis particularizado para
cada modo, el vector de radiacion tambien se calculara para cada una de las
familias modales.
Para Nx , tenemos la componente Ex .
Ex =
j!Kmn
2

Jm 1 (Kmn) sin((m  1) )+Jm+1 (Kmn) sin((m+ 1) )

Para Ny , tenemos la componente Ey .
Ey =
j!Kmn
2

Jm 1 (Kmn) cos((m  1) ) Jm+1 (Kmn) cos((m+ 1) )

Sabiendo que en nuestro sistema de coordenadas x =  cos( ), y que y =
 sin( ), podemos sustituir estas dos ultimas ecuaciones en las expresiones
3.16 y 3.17, dando como resultado:
Nx =
j!Kmn
2
R =a
=a
R  =2
 =0
ejk sin() cos(  )

Jm 1 (Kmn) sin((m  1) )+:::
:::Jm+1 (Kmn) sin((m+ 1) )

d d (3.18)
Ny =
j!Kmn
2
R =a
=a
R  =2
 =0
ejk sin() cos(  )

Jm 1 (Kmn) cos((m  1) )  :::
:::Jm+1 (Kmn) cos((m+ 1) )

d d (3.19)
En la que hemos sustituido la formula del Coseno de la diferencia de dos
angulos.
cos(   ) = cos() cos( )  sin() sin(  )
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Las soluciones analticas para estas expresiones son extensas, de gran comple-
jidad y vienen desarrolladas en [9]. Aqu solo recogemos algunas expresiones
utilizadas en su desarrollo.
Series de Bessel - Fourier:
ej cos(  ) = J0 () +
1X
n=1
2jnJn() cos(   )
Integral de Lommel:Z x
0
xJn(x)Jn(x)dx =
x
2   2

Jn(x)
d
dx
Jn(x)  Jn(x) d
dx
Jn(x)

Relaciones de recurrencia de las funciones de Bessel:
J 0m(z ) =
1
2

Jm 1(z)  Jm+1(z)

m
2
Jm(z ) =
1
2

Jm 1(z) + Jm+1(z)

z  J 0m(z ) = z  Jm 1(z) mJm(z)
Las ultimas sustituciones que hemos de contemplar en este desarrollo es que:
J 0m(kmn) = 0 (para los modos TE ), Jm(kmn) = 0 (para los modos TM ) y
que   = 0 (Adaptacion Antena-Espacio), para nalmente desarrollar las ex-
presiones 3.14 y 3.15 en funcion de las distintas familias de modos, llegando a
concluir que nos queda.
Para:
1. Modos TEmn
E = j
m+1 e
 jkR
2R
! m

1+
mn
K
cos()

Jm(Kmna)
Jm(Ka sin())
sin()
sin(m)
(3.20)
E = j
m+1 e
 jkR
2R
!Ka

mn
K
+cos()

J 0m(Kmna)
Jm(Ka sin())
1 
 
K sin()
Kmn
!2 cos(m)
(3.21)
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2. Modos TMmn
E = j
m+1 e
 jkR
2R
KaKmn
2r sin()

mn
K
+cos()

J 0m(Kmna)
Jm(Ka sin())
1 
 
Kmn
K sin()
!2 sin(m)
(3.22)
E = 0 (3.23)
Donde:
Jm ; J
0
m : Funcion de Bessel y su derivada, respectivamente, de primera
especie de orden m
Kmna : Representa la n esima raz de Jm o J 0m , segun sea el caso.
mn : Representa la constante de propagacion
p
k2  K2mn
K;!; : La constante de propagacion en el vaco, frecuencia angular de trabajo y
permeabilidad del vaco respectivamente.
a: Es el radio de salida de la Antena.
Explicados los desarrollos mateamticos ahora ya podemos presentar algunas
gracas en las que se observan los resultados de las simulaciones en CST y
comparar con los obtenidos con el codigo utilizado en el desarrollo en este
Proyecto de Fin de Carrera.
Captulo 4
Validacion.
En esta parte del proyecto se pretende realizar una comparacion de los re-
sultados generados por el codigo implementado en Matlab y los resultados con
el programa de analisis electromagnetico CST.
En cuanto a las variables utilizadas en el programa Suite CST se ha de mencio-
nar que se han exportado, de nuestro codigo, los valores de radios de entrada,
salida, longitud y las dimensiones de las discontinuidades para generar una es-
tructura geometricamente igual y poder realizar un analisis electromagnetico
el en ambos ambientes de trabajo.
4.1. Analisis de una Antena y comparativa con
simulacion en CST
Se trata entonces de un analisis con los valores de una simulacion y dise~no
que hemos extraido de [10], as tenemos otra referencia, para dar por valido
el desarrollo, aunque los resultados no son identicamente iguales, debido a
varios factores, como por ejemplo, convergencia del metodo, observamos que
la tendencia es la misma.
En una posible continuacion de este proyecto se podran realizar mejoras en
cuanto a los resultados se reere, aqu reejamos algunos valores utilizados:
Frecuencia de trabajo :12.71 Ghz
Frecuencia inicial de analisis : 10.75 Ghz
Frecuencia nal de analisis : 14.5 Ghz
Radio de salida :1.95c = 46;92 mm
Radio de entrada :
3c
2
= 11;49 mm
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Longitud de onda de corte c : 24; 08 mm
El perl, se trata de un perl Hiperbolico para una antena corrugada cilndrica,
donde podemos diferenciar dos partes: la primera consta de 5 Slot0s, NMC que
representa el convertidor de modo de profundidad variable [10], y una segunda
de 55 Slot 0s .
Figura 4.1: Alimentador bajo analisis.
Figura 4.2: Perl de las corrugaciones.
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Algunos datos referentes a las corrugaciones son:
Slot Pitch, P = 3mm
Slot pitch to width ratio  = 0.7
Width, w = P
Numero de Slot's =60
Longitud total NP =180 mm
4.2. Diagramas de Campo.
Introducimos las gracas generadas por CST (azul), donde la simulacion se
ha realizado con una exitacion mediante un puerto que genera 3 modos para
el analisis. Igualmente se plasma las gracas generadas en MatLab (rojo).
Figura 4.3: Corte en plano  = 0.
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Podemos apreciar la similitud de los diagramas de radiacion, el plano elegi-
do para una primera comparativa es el plano  = 0 .
Si observamos el lobulo secundario, nos percatamos que las gracas pierden su
semejanza. Esto es una caracterstica propia del metodo utilizado.
Figura 4.4: Corte en plano  = 90.
La gura anterior nos muestra el corte para  = 90 , la similitud en las gra-
cas se sigue manteniendo y de igual forma en la posicion del lobulo secundario
se aprecia la diferencia entre lo simulado y lo calculado con Matlab.
Como informacion de algunos datos tecnicos del alimentador simulado y ex-
trados del programa CST son: Ganancia 20.0 dB,4 3dB =19.3 ,4 10dB =33.6
 y NLPS =  31 ;8 dB .
Esto nos da una idea del tipo de Alimentadores que podemos simular una vez
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implementado el codigo en MatLab. Se ha de mencionar que en este proyecto
no se han implementado las expresiones matematicas que nos proporcione es-
tos valores.
En la graca, que a continuacion mostramos, se realiza una comparacion de
los dos planos presentados mas uno adicional, el plano  = 45 . Este conjunto
de planos nos muestra la simetra de revolucion, caracterstica propia de las
antenas de bocina.
Como se aprecia, la igualdad se sigue manteniendo. El ultimo plano a~nadido
nos permite tambien observar los niveles de polarizacion cruzada, que desde
luego tiene niveles inferiores a 38dB por debajo del maximo.
Figura 4.5: Comparacion en tres planos a 12.7 Ghz.
Para apreciar mejor las diferencias en cuanto a los resultados simulados con los
calculados en MatLab y dado que estas diferencias son peque~nas, presentamos
una graca ampliada con la posicion del lobulo secundario y las variaciones en
los tres planos.
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Figura 4.6: Comparacion en tres planos a 12.7 Ghz con ampliacion.
Las simulaciones en CST se realizaron en un rango de frecuencias podemos,
en la misma lnea realizar las comparaciones en otra frecuencia y ver si hay
variaciones en cuanto a los resultados.
Con este objetivo mostramos los diagramas para una frecuencia de 14 GHz. En
ella se aprecia que no hay discrepancias mayores en los diagramas de radiacion.
Figura 4.7: Comparacion en tres planos a 14 Ghz
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Finalmente presentamos una variacion del diagrama de radiacion en funcion
de la frecuencia. Esta graca solo nos muestra que en un rango de frecuencias
no hay variaciones abruptas y que los diagramas siguen una tendencia espera-
da. No se ha realizado la comparacion con CST ya que como se ha visto las
diferencias son mnimas y si pusiesemos todas en una sola graca creara mas
confusion que informacion.
Figura 4.8: Barrido en frecuencia en rango de 10 a 18 Ghz
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Como ultima graca se presenta el coeciente de reexion donde se aprecian
mas diferencias en los datos y su variacion en funcion de la frecuencia. Claro
esta que no esperamos una graca identica pero su tendencia nos da informa-
cion de los resultados a esperar.
Figura 4.9: Coeciente de Reexion.
Captulo 5
Conclusiones.
Durante el desarrollo de las distintas asignaturas de la carrera universitaria
he vivido situaciones en donde ha quedado plasmado la complejidad intrnse-
ca de cursar una carrera tecnica en telecomunicaciones. En el desarrollo del
Proyecto de Fin de Carrera he dado un paso mas adelante en cuanto a la auto-
noma y esfuerzo de reere, sin dejar de lado la amplia experiencia adquirida.
Vamos a reejar algunas conclusiones que hemos obtenido del desarrollo de
este trabajo:
1 Aunque hemos estado familiarizados con el manejo de expresiones ma-
tematicas complejas en el estudio del Metodo de Analisis Modal se ha
visto que la complejidad ha sido aun mayor. El Metodo ha mostrado ser
sustancialmente complejo en cuanto al desarrollo matematico se reere
como a su implementacion en un programa de analisis matematico. Lla
gran ventaja es que denitivamente los resultados son muy buenos y por
ello se explica su estudio y el interes que despierta.
2 La complejidad de implementar las expresiones matematicas en un pro-
grama de analisis simbolico ha sido reducida gracias a la versatilidad y
robustez del programa de analisis Matlab. Hemos adquirido mayor ex-
periencia en el manejo de esta ecaz herramienta llegando a hacer uso
de la interface de calculo simbolico y sus bondades en la busqueda de
soluciones a ecuaciones diferenciales.
Matlab ha resultado ser un herramienta muy util y potente a la hora de
experimentar y encontrar soluciones a las ecuaciones matematicas. Ecua-
ciones que, tratandose de los desarrollos integrales y de aproximaciones
aplicados sobre las ecuaciones de Maxwell y el desarrollo de la teora elec-
tromagnetica, si no se utilizan programas de calculo matematico seran
casi imposibles analizar con el nivel universitario con el que disponamos.
3 En la misma lnea puedo decir que el Metodo de Analisis Modal, una
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vez estudiado, ha resultado ser un Metodo able a la hora de realizar
simulaciones en pocos espacios de tiempo, con simplicaciones en la im-
plementacion en los dise~nos y desde luego con resultados muy semejantes
a los proporcionados por otras herramientas de analisis Electromagnetico
comerciales.
El estudio de las discontinuidades mediante el metodo de analisis ha sido
a posteriori fundamental para poder cumplir con los objetivos propuestos
en este proyecto y nalmente se ha podido realizar la simulacion de una
antena de bocina conica corrugada. Dejando claro que el metodo no es
valido solo para bocinas lisas sino que tambien se pueden adaptar para
el analisis de corrugaciones.
4 En cuanto a las simulaciones con el programa CST, he de decir que se
han realizado una innidad de pruebas hasta llegar adquirir gran manejo
de dicha herramienta, dejando una conclusion clara, que es que si no se
sabe lo que lo que debemos esperar como resultados es absurdo realizar
experimentos aleatorios ya que los resultados igualmente seran aleato-
rios.
Igualmente puedo concluir que la interaccion entre estas dos herramien-
tas es posible y sin mayor dicultad. De hecho han sido necesarias para
poder comparar la misma estructuras en los dos ambientes de trabajo.
Una vez comprendido toda el complejidad del Metodo y sus aplicaciones y
las herramientas tanto de analisis como de simulacion podemos dar paso a la
creatividad y proponer algunas lnea de continuidad, este trabajo representa el
primer paso para un amplio camino a considerar en el estudio de alimentadores
de bocinas corrugadas y sus variantes.
Captulo 6
Lneas Futuras de Trabajo.
Dada la robustez del metodo en cuanto a los resultados y los tiempos re-
ducidos de calculo empleados en las simulaciones, a partir de este proyecto
se abre una innidad de posibilidades como lneas de investigacion futuras. A
continuacion presentamos unas pocas lneas a seguir a manera de recomenda-
cion:
1 Obtencion de caractersticas de la Antena
En la presentacion de resultados se ha echado en falta las caractersticas
propias de una antena. Caractersticas como: La Ganancia, El ancho de
haz a -3 dB, -10 dB o el ancho entre los primeros ceros del haz princi-
pal. Esto sera la primera ampliacion a realizar. Con la implementacion
matematica de estos valores podremos realizar dise~nos de antenas para
algunas aplicaciones practicas de las antenas de Bocina Corrugadas.
2 La optimizacion en dise~nos de alimentadores con paredes corrugadas.
Nuestro proyecto se ha limitado al dise~no de alimentadores con paredes
corrugadas y a una formulacion matematica exhaustiva con la nalidad
de comprender el metodo utilizado para la sntesis de dicho alimentador.
Como un avance en esta misma lnea se propone una optimizacion de los
parametros de las corrugaciones y en general de la misma estructura del
alimentador, como por ejemplo el tama~no de la estructura o el tama~no
de las corrugaciones, en este sentido se ha de mencionar que se pueden
adaptar algunos algoritmos ya dise~nados para otros perles a estas an-
tenas de bocina con paredes corrugadas.
3 El analisis y la sntesis de Alimentadores mixtos (perles combinados).
Puesto que se ha mencionado la existencia de varios perles para el di-
se~no de estructuras, otra lnea de continuidad sera el realizar estructuras
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como resultado de mezclar estos perles adaptando las expresiones de
analisis y logrando resultados hasta estos momentos desconocidos.
4 El estudio de Alimentadores Coaxiales.
Otro de los pasos a dar sera el estudio y la implementacion de antenas
cilndricas coaxiales. Este tipo de antenas podra garantizar en la parte
inicial de la estructura una combinacion de modos ideal. Modos que al
ser propagados puedan mejorar de forma considerable los diagramas de
radiacion hasta el momento presentados.
5 El estudio de alimentadores mixtos, coaxiales y corrugados.
Finalmente proponemos realizar la implementacion de alimentadores mix-
tos, es decir, una combinacion de los perles cilndrico y coaxial. Aunque
esto requiera de un equipamiento con alto nivel de procesamiento, los
resultados que se esperaran seran beneciosos para las innumerables
areas de aplicacion.
Como se ha mencionado al principio son solo unas recomendaciones, si aplica-
mos el metodo al estudio de ltros, por ejemplo, se abrira un nuevo abanico
de posibilidades.
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